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Stay Hungry. Stay Foolish.
Steve Jobs, Stanford 2005

Kurzfassung
Im Rahmen dieser Arbeit wurde als Teil des von der Europäischen Union ge-
förderten Forschungsprojektes Lynceus ein Entfernungsmesssystem zur Ortung
von Passagieren im Falles eines Schiffsunglücks auf hoher See entwickelt. Durch
Verwendung des Radarprinzips mit einem geschalteten Oszillator als preiswertem
aktiven Reflektor wird mit kontinuierlicher Messung der Paketumlaufzeit die Di-
stanz zu dem Passagier bestimmt. Das dem entworfenen System zugrundeliegende
Konzept wurde bereits in der Literatur durch [Wie03, VG08, Str14] beschrieben
und wird in dieser Arbeit erstmals in dem 2,45 GHz-Frequenzband realisiert.
Die in [Str14] vorgestellten Entwurfskriterien für geschaltete Oszillatoren wur-
den bei einer Betriebsfrequenz von 2,45 GHz angewandt und verifiziert. Die ent-
worfenen Schaltungen wurden in einer SiGe-BiCMOS-Technologie gefertigt. Da-
bei wurde die niedrigste bisher veröffentlichte eingangsbezogene Rauschleistung
von −79 dBm für einen geschalteten Oszillator basierend auf der Topologie des
Common-Base Colpitts sowie kreuzgekoppelten Oszillators mit einer Ausgangs-
leistung von 12,3 dBm bzw. 12,6 dBm gemessen. Die Effizienz betrug sowohl für
den kreuzgekoppelten SILO als auch für den Common-Base Colpitts-SILO 26 %.
Die Theorie des geschalteten Oszillators wurde hinsichtlich des Einflusses von
Störsignalen und dem Modulationssignal erweitert. Ein Störsignal beeinflusst das
Anschwingverhalten des geschalteten Oszillators derart, dass eine Distanzmessung
fehlerhaft ist. Es wurde gezeigt, dass Störsignale im Bereich von 868 MHz, 2,4 GHz
und 5,8 GHz aufgrund der hohen Signalleistung keine fehlerfreie Distanzmessung
ermöglichen. Es wird daher empfohlen eine Betriebsfrequenz nicht in unmittel-
barer Nähe von Störsignalen, wie beispielsweise das 24 GHz-Frequenzband, zu
wählen, um den Messfehler zu minimieren und eine genaue Distanzmessung zu
ermöglichen.
Weiterhin wurde gezeigt, dass ein phasenkohärentes Anschwingen auf ein emp-
fangenes Injektionssignal durch das Modulationssignal beeinflusst wird. Dabei er-
folgt bei geringen Injektionsleistungen kein Anschwingen des Oszillators auf das
injizierte Signal, sondern auf das Modulationssignal selbst, wodurch eine genaue
Distanzmessung nicht möglich ist. Durch geeignete Beschaltung des Fußpunkt-
stromspiegels mit einer Modulationskapazität wird dieser Effekt verhindert und
auch die eingangsbezogene Rauschleistung des geschalteten Oszillators verbessert.
Die Funktionalität des Distanzmesssystems wurde sowohl für den kreuzgekop-
pelten als auch den Common-Base Colpitts-SILO verifiziert. Die Reichweite des
Systems beträgt im besten Fall für einen geschalteten Oszillator basierend auf der
Common-Base Colpitts-Topologie 120 m, bei einer Genauigkeit von 53 cm sowie
v
einer Präzision von 42 cm. Die Ergebnisse hinsichtlich Genauigkeit und Präzision
übertreffen die Spezifikation des Projektes demnach bei weitem.
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Abstract
This work presents a distance measurement system for the localization of passen-
gers in the sea in case of a ship sinking emergency. By applying the radar principle
together with a switched injection-locked oscillator (SILO) as an active reflector
the distance to a passenger can be determined through continuous measurement
of the roundtrip time of flight of a chirp signal. The system is based on a concept
previously published in [Wie03, VG08, Str14] and for the first time is designed in
the 2,45 GHz ISM frequency band.
Criteria for the design of SILOs formulated in [Str14] were applied and verified
for the first time at an operating frequency of 2,45 GHz. The designed circuits were
manufactured in a SiGe BiCMOS technology. The SILOs are based on a common-
base Colpitts and cross-coupled topology and exhibit the lowest published input
referred noise power of −79 dBm. The output power is 12,3 dBm and 12,6 dBm,
respectively. The efficiency of the cross-coupled as well as Common-Base Colpitts
SILO is 26 %.
The theory of a SILO was extended towards the influence of interfering signals
and the modulation signal. An interfering signal influences the starting behavior
of a SILO in a way that a distance measurement leads to incorrect results. It was
shown that interfering signals in the ISM frequency bands of 868 MHz, 2,4 GHz
and 5,8 GHz don’t allow correct distance measurements due to their high output
power. Therefore, it is recommended to use an operating frequency of the SILO
that is not close to any possible interfering signal, like the ISM band at 24 GHz.
This minimizes measurement errors and enables a more accurate distance mea-
surement.
Furthermore, it was shown that a phase coherent start of oscillation to any
received signal is influenced by the modulation signal. For injection powers below
−40 dBm the oscillator does not start its oscillation due to the injected signal,
but to the modulation signal itself. This disables exact distance measurements.
Through the use of a modulation capacitor at the base of the tail current source
this effect can be minimized and the input referred noise power of the oscillator
can be improved.
The functionality of the distance measurement system was also verified for
both SILO topologies. The range of the system in the best case scenario with a
Common-Base Colpitts SILO was 120 m, at an accuracy of 53 cm and a precision




An dieser Stelle möchte ich mich zunächst bei allen Personen bedanken, die mich
bis hierhin begleitet und ihren Beitrag zu meiner Entwicklung geleistet haben.
Mein hauptsächlicher Dank gilt meinen Eltern, die mich während des Studiums
stets motivierten und auch finanzierten, Herrn Joachim Kiesler, der während der
Schulzeit meine Leidenschaft für die Elektrotechnik weckte und mich seitdem
fachlich leitet sowie meinen Kommilitonen Matthias Beier und Maria Hering, ohne
die ich das Grundstudium der Elektrotechnik nicht innerhalb von vier Semestern
erfolgreich absolviert hätte.
Herrn Prof. Dr.-Ing. habil. Udo Jörges danke ich für seine deutsche Ordnung
und Strenge, durch die ich mich stets fachlich und persönlich weiterentwickelte.
Meinen Kollegen am Lehrstuhl danke ich für die fachlichen Anregungen und
Freude während der Arbeit.
Ein besonderer Dank gilt Axel Strobel, Christoph Tzschoppe, Niko Joram und
Robert Wolf. Ohne deren fachlichen Beistand hätte das Akquirieren des Wissens
für diese Arbeit bei weitem länger gedauert.
Herrn Prof. Dr. sc. techn. habil. Frank Ellinger danke ich für das Wecken meines
Interesses für das Gebiet der integrierten Schaltungstechnik sowie für die Mög-
lichkeit diese Doktorarbeit an seinem Lehrstuhl schreiben zu können.
Des Weiteren danke ich der Europäischen Union (EU) für die Unterstützung des
Projektes Lynceus, das die Grundlage für diese Arbeit bildete. In diesem Zusam-
menhang möchte ich mich auch bei Dr. Antonis Kalis, Corinne Kassapoglou-Faist
und Marianna Vari für die gute Zusammenarbeit in den letzten Jahren bedanken.




1.1 Motivation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 2
1.2 Anwendungsszenario . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 3
1.3 Zielstellung und Gliederung der Arbeit . . . . . . . . . . . . . . . . 6
2 Grundlagen der Radartechnik 9
2.1 Klassifikation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 9
2.2 Frequenzbänder . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 10
2.3 Laufzeit-Messverfahren . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 11
2.4 Genauigkeit und Präzision . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12
2.5 Grundprinzip eines FMCW-Primärradars . . . . . . . . . . . . . . 13
2.6 Vergleich konventionelles Primär- und SILO-basiertes Sekundärra-
darsystem . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18
3 Geschaltete Oszillatoren für Radarsysteme 19
3.1 Betrieb eines geschalteten Oszillators . . . . . . . . . . . . . . . . . 19
3.2 Berechnung des Amplitudenspektrums . . . . . . . . . . . . . . . . 20
3.3 Grundprinzip eines SILO-basierten Radarsystems . . . . . . . . . . 25
4 Theorie eines geschalteten Oszillators in einem FMCW-Radarsystem 33
4.1 Einfluss des Modulationssignals auf die Phasenkohärenz . . . . . . 33
4.2 Einfluss von Störsignalen auf die Distanzmessung . . . . . . . . . . 39
4.3 Reichweite des SILO-basierten Radarsystems . . . . . . . . . . . . 44
4.4 Zusammenfassung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 45
5 Entwurf des FMCW-Radarsystems 47
5.1 Halbleitertechnologie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 47
5.2 Systemüberblick des zu entwerfenden Radarsystems . . . . . . . . 48
5.3 Entwicklung eines kreuzgekoppelten SILO . . . . . . . . . . . . . . 49
5.3.1 Dimensionierung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50
5.3.2 Fertigung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57
5.3.3 Verifikation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60
5.4 Entwurf eines Common-Base Colpitts-SILO . . . . . . . . . . . . . 68
5.4.1 Dimensionierung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70
5.4.2 Verifikation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70
5.5 Entwurf einer Frequenzregelung für einen kreuzgekoppelten SILO . 77
5.5.1 Entwurf einer Phasenregelschleife für den SILO . . . . . . . 78
5.5.2 Entwurf einer Phasenregelschleife für den Modulationstakt 84
5.5.3 Entwurf einer Schaltung zur Einstellung des Tastverhältnisses 90
ix
Inhaltsverzeichnis
5.5.4 Verifikation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 92
5.6 Entwurf der Basisstation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 97
5.7 Prototypenentwurf . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 100
5.7.1 Aktiver Reflektor . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 100
5.7.2 Basisstation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 102
5.7.3 Koordinator . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 102
5.7.4 Software . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 103
6 Verifikation 105
6.1 Szenario . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 105
6.2 Ergebnisse der Distanzmessung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 106
6.2.1 Kreuzgekoppelter SILO . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 106
6.2.2 Common-Base Colpitts-SILO . . . . . . . . . . . . . . . . . 107
6.2.3 Zusammenfassung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 107
6.3 Vergleich mit dem Stand der Technik . . . . . . . . . . . . . . . . . 110
6.3.1 Integrierte Phasenregelschleife für den SILO . . . . . . . . . 110
6.3.2 Integrierte geschaltete Oszillatoren . . . . . . . . . . . . . . 111
6.3.3 FMCW-Radarsystem . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 111
7 Schlussfolgerung 115
7.1 Zusammenfassung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 115










Die fortschreitende Entwicklung der Radartechnik seit Veröffentlichung der theo-
retischen Grundlagen zu elektrischen und magnetischen Feldern durch James
Clerk Maxwell im Jahr 1865 ermöglicht eine Vielzahl von Anwendungsgebieten
mit industriellem sowie kommerziellem Nutzen [Max65]. Ursprünglich zur Rich-
tungsfindung [Sch11] und Verhinderung von Schiffskollisionen entwickelt [Roh14],
später verwendet für die exakte Messung von Distanzen, wird Radartechnik ge-
genwärtig auch zur Ortung von Personen und Gegenständen eingesetzt [ESP15].
Entsprechend [SSP14] beginnt die Geschichte der Radartechnik mit der experi-
mentellen Bestätigung der maxwellschen Gleichungen gegen Ende des 19. Jahr-
hunderts durch Heinrich Hertz. Der weitere geschichtliche Verlauf ist sehr viel-
fältig und findet in der ersten Hälfte des 20. Jahrhunderts nahezu gleichzeitig in
Deutschland, Großbritannien, Italien, der Sowjetunion und den USA statt. Die
Anstrengungen in den jeweiligen Ländern und infolgedessen auch die Konkurrenz
untereinander, insbesondere zu Kriegszeiten, führten zu einer raschen Entwick-
lung der Radartechnik. Nicola Tesla war um 1900 der Erste, der erkannte, dass
man elektromagnetische Wellen ähnlich den Schallwellen aufgrund der Wellenre-
flexion an einem Objekt zur Bestimmung der Position von bewegten Objekten
nutzen kann [SSP14]. Da die Schifffahrtsindustrie zu diesem Zeitpunkt von hoher
wirtschaftlicher Bedeutung war, wurden Systeme zur Kollisionsverhinderung ins-
besondere unter schlechten Wetterbedingungen entwickelt. Zu diesen Systemen
gehörte auch das von Christian Hülsmeyer im Jahr 1904 entwickelte Telemobilo-
skop. Dieses war ein Dauerstrichradar, welches bei einer Frequenz von 650 MHz
betrieben wurde. In [Roh14] wird festgestellt, dass der Einsatz dieses Telemobilo-
skops die Kollision der Titanic mit einem Eisberg im Jahr 1912 verhindert hätte.
Anschließend führten die Erkenntnisse von Nicola Tesla und Guglielmo Marconi
zu dem ersten fremdfinanzierten Forschungsprojekt der Zeit. Dieses wiederum nut-
ze der Italiener Ugo Tiberio, um die Radargleichung zu formulieren und im Jahr
1935 mit dem Radio Detector Telemetro ein erstes frequenzmoduliertes Dauer-
strichradar (FMCW) bei 200 MHz erfolgreich in Betrieb zu nehmen. Erst 30 Jahre
nach seiner Entwicklung erlangte das Telemobiloskop praktische Bedeutung. Es
wurde zur Zeit des Zweiten Weltkrieges beispielsweise auf dem Kriegsschiff „Ad-
miral Graf Spee“ für ein Radar bei 350 MHz mit einer Sendeleistung von 8 kW und
einer Reichweite von 220 km sowie bei den Bodenstationen „Freya“ und „Würz-
burg“ mit einer Reichweite von 60 km sowie 160 km eingesetzt. Seit Mitte der
fünfziger Jahre wurde Radartechnik hauptsächlich zur Flug- sowie Straßenver-
kehrsüberwachung verwendet. Der Fortschritt im Bereich der digitalen Technolo-
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gien, insbesondere hinsichtlich schnellen Analog-Digital-Konvertern (ADC), Spei-
chern sowie digitalen Signalprozessoren (DSP) und im Feld programmierbaren
Logikgatter-Anordnungen (FPGA), ermöglicht aktuell den Einsatz bereits entwi-
ckelter Technologien wie beispielsweise passiver Radarsysteme oder Hochfrequenz-
Dauerstrichradaren für Anwendung im Bereich der maritimen Verkehrskontrolle,
ozeanographischer Untersuchungen und Tsunami-Warnungen [Roh14]. Ein weite-
res Anwendungsgebiet, welches mit Radartechnik einhergeht, ist Personenortung.
Mit dem Beginn des 21. Jahrhunderts besteht die Möglichkeit ein globales Posi-
tionsbestimmungssystem (GPS) zur Navigation und Ortung mit Genauigkeiten
unter 10 m zu verwenden [Jor15]. Der Einsatz eines GPS-Empfängers ist jedoch
vergleichsweise teuer und bedingt einen hohen Energieverbrauch. Dadurch werden
die Laufzeiten von mobilen Geräten eingeschränkt [Str14]. Folglich wird sich im
Rahmen dieser Arbeit auf die Entwicklung eines Entfernungsmesssystems basie-
rend auf einem FMCW-Radar fokussiert. Dabei dient das System im praktischen
Anwendungsbereich zur Ortung und letztendlich Rettung von sich im Wasser be-
findenden Personen im Falle eines Schiffsunglücks. Somit stellt die Arbeit einen
Bezug zur ursprünglich von Hüllsmeyer erdachten Anwendung von einem Radar-
system für die Sicherheit in der Schifffahrtsindustrie her.
1.1 Motivation
Das zu entwickelnde Hochfrequenz-Entfernungsmesssystem basiert auf einem ak-
tiven Reflektor bzw. einem aktiven Transponder. Dabei wird ein empfangenes
Signal reflektiert und die reflektierte Signalleistung durch einen geschalteten in-
jektionsgekoppelten Oszillator (SILO) erhöht, um eine höhere Reichweite zu erzie-
len [VG08]. Der Unterschied eines geschalteten injektionsgekoppelten Oszillators
gegenüber einem nicht geschalteten Oszillator ist, dass eine Kopplung des Os-
zillators auf das empfangene Signal nur bei hohen Signalleistungen erfolgt, da
der Oszillator stets im eingeschwungenen Zustand arbeitet [Raz04]. Dementspre-
chend wird in dieser Arbeit das Konzept des SILO verwendet. Dies ermöglicht
einerseits eine höhere Reichweite gegenüber passiven Reflektoren sowie anderer-
seits ein phasenkohärentes Anschwingen auf ein schwaches Eingangssignal [Wie03,
VG08, VUMG07]. Das Grundprinzip dieses Systems basiert auf dem Konzept des
Superregenerativempfängers [Fre13, MW46, Fri38, Arm24, Rie49, Ins02]. Bei die-
sem Empfängertyp wird einem Hochfrequenz (HF)-Oszillator ein externes Signal
injiziert und periodisch mit einem Modulationssignal geschaltet. Dabei hängt die
Anschwingzeit des Oszillators vom Signalpegel des Injektionssignals ab. Weiter-
hin besteht eine lineare Abhängigkeit zwischen der Phasenlage des anschwingen-
2
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den Oszillators und dem Injektionssignal. Aus diesem Grund kann die Phase ei-
nes empfangenen Signals zum Einschaltzeitpunkt des Oszillators abgetastet und
durch die Oszillation verstärkt zum ursprünglichen Sender zurückgeschickt wer-
den. Der geschaltete Oszillator verhält sich wie ein regenerativer Verstärker für
phasenmodulierte Signale und kann daher als aktiver Reflektor in frequenz- oder
phasenmodulierten Radarsystemen verwendet werden [VG08, Str14].
In bisherigen Arbeiten wurden Radarsysteme basierend auf geschalteten Oszil-
latoren für den Frequenzbereich von 13,56 MHz bis 34,45 GHz als unmoduliertes
Dauerstrichradar (CW-Radar) [SKV09, SV11] sowie als FMCW-Radar [Wie03,
VUMG07, VG08, WGH+10, EFW+12, CEWV12] erfolgreich demonstriert.
In der Literatur wurde das Verhalten von injektionsgekoppelten Oszillatoren
ausführlich sowohl hinsichtlich des stationären Zustandes [Raz04, Adl46] als auch
des Anschwingvorganges [Str14] beschrieben. Darüber hinaus vermittelt [Str14]
Kriterien für den Entwurf von geschalteten Oszillatoren für Entfernungsmess-
systeme. In [Jor15] werden zusätzlich Kriterien hinsichtlich des Entwurfs einer
FMCW-Radar-Basisstation vorgestellt und ein Vergleich für derzeit kommerziell
verfügbare Radarsysteme durchgeführt.
Im Rahmen dieser Arbeit wird zunächst auf die gewonnenen Erkenntnisse
aus [Str14] eingegangen und diese hinsichtlich der Beeinflussung der Phasenko-
härenz durch das Modulationssignal erweitert. Weiterhin wird der Einfluss von
Störsignalen, wie beispielsweise Wireless Local Area Network (WLAN), auf das
phasenkohärente Anschwingverhalten des geschalteten Oszillators beschrieben.
Hauptsächlich wird in der Arbeit der Systementwurf eines FMCW-Radars zur
Distanzmessung im maritimen Bereich veranschaulicht.
1.2 Anwendungsszenario
Diese Arbeit wurde im Rahmen des von der Europäischen Union finanzierten
Forschungsprojektes Lynceus mit dem Titel People localization for safe ship eva-
cuation during emergency „Personenortung für eine sichere Schiffsevakuierung
im Notfall“ durchgeführt. Dabei wurde ein verteiltes drahtloses Sensornetzwerk
entwickelt, welches den Schiffsoffizieren im Falle einer Evakuierung des Schiffes
erlaubt die Position jedes Passagiers sowohl auf dem Schiff als auch über Bord
zu ermitteln. Darüber hinaus war es möglich in Echtzeit sowohl den Zustand
des Schiffes als auch den gesundheitlichen Zustand der Passagiere zu erfahren. In
diesem Projekt waren mehrere Partner mit verschiedenen Expertisen involviert:
• TALOS, Zypern koordiniert das Projekt.
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• SEPVE, Griechenland verfasst das Trainingsmaterial für eine effektive Schu-
lung der Schiffsbesatzung mit den Projektergebnissen.
• Safe Marine, Italien installiert und wartet Brandmelde- und Sicherheitsan-
lagen auf Schiffen.
• G. G. Dedalos, Zypern entwickelt und produziert das unbemannte Flug-
zeug (UAV).
• OptionsNet, Griechenland programmiert die Visualisierung des Personenor-
tungssystems auf dem Schiff.
• Canepa & Campi, Italien stellt hauptsächlich Rettungswesten für die Schiff-
fahrtsindustrie her.
• ETEK, Zypern ist der Hauptverband aller Ingenieure auf Zypern und fördert
verschiedene Forschungsvorhaben.
• ATEVAL, Spanien ist ein industrieller Verband von ungefähr 470 Textilfir-
men und bietet hauptsächlich Schulungen im maritimen Bereich an.
• Foro Maritimo Vasco, Spanien ist ein industrieller Verband zur Unterstüt-
zung der maritimen Forschungs- und Handelsaktivitäten in Nordspanien.
• SignalGeneriX, Zypern ist ein Forschungs- und Entwicklungsunternehmen
sowie der technische Projektkoordinator des Projektes
• CSEM, Schweiz ist ein Forschungs- und Entwicklungsinstitut und im Pro-
jekt zuständig für die Entwicklung des Ortungssystems auf dem Schiff.
• TUD, Deutschland ist zuständig für die Entwicklung des Entfernungsmess-
systems über Bord.
• MARINEM, Zypern ist ein Verband zur Unterstützung von Forschung, Ent-
wicklung und Bildung in Zypern.
• LOUIS, Griechenland ist ein Kreuzfahrtschiff-Unternehmen im Mittelmeer-
raum, auf dessen Schiffen die ersten Prototypen des Ortungssystems instal-
liert und getestet werden.
• Lloyd’s Register, England ist eine Schiffs-Klassifikationsgesellschaft, welche










Einschaltzeit (1 − 10) ns
DC-Verlustleistung < 210 mW
Präzision < 10 m
Genauigkeit < 10 m
Reichweite > 100 m
Batteriekapazität > 1680 mWh
Für die schnelle Rettung von Passagieren von einem Schiff oder aus dem Was-
ser während eines Notfalls ist es von hoher Bedeutung die exakte Position des
Passagiers und teilweise seine vitalen Funktionen zu kennen. Auf dem Schiff kann
das Rettungspersonal gezielt nach vermissten Passagieren suchen und diese di-
rekt in die Rettungsboote bringen [FKB+14]. Über Bord ist es wichtig, auch un-
ter schlechten Wetterbedingungen, einen weit abgetriebenen Passagier zu orten
und dessen Position für eine Evakuierung zügig an eine Rettungsstelle weiter-
zuleiten. Im Rahmen dieser Arbeit wird die Analyse und der Entwurf des über
Bord Entfernungsmesssystems als Teil des Personenortungssystems beschrieben.
Dieses besteht aus einem sich kontinuierlich auf einer definierten Suchstrecke fort-
bewegenden UAV, einer Basisstation auf dem UAV, einem SILO-basierten aktiven
Reflektor, integriert in die Rettungsweste des Passagiers sowie einem Koordinator
auf dem Schiff. In Tabelle 1.1 ist die Spezifikation für den Entwurf des Entfer-
nungsmesssystems als Richtlinie für den zu entwerfenden Frequenzbereich, die
Reflektorausgangsleistung sowie die maximale Gleichstrom (DC)-Verlustleistung
angegeben. Die Spezifikationen hinsichtlich des Frequenzbandes und der Reflekto-
rausgangsleistung orientieren sich dabei an der Regulierung der Deutschen Bun-
desnetzagentur [Bun11] in den zur Verfügung stehenden Frequenzbändern für
industrielle, naturwissenschaftliche und medizinische Anwendungen (ISM). Die
weiteren Angaben wurden zu Beginn des Projekts in Zusammenarbeit mit den




1.3 Zielstellung und Gliederung der Arbeit
In dieser Arbeit wird die Analyse und der Entwurf eines FMCW-Radarsystems
zur Distanzmessung als Teil eines Positionierungssystems beschrieben. Die Wei-
terentwicklung des Entfernungsmesssystems zu einem Positionierungssystem mit
dafür benötigten Triangulationsalgorithmen wird im Rahmen der vorliegenden
Arbeit nicht untersucht. Dementsprechend ist die Arbeit in folgende wesentliche
Aspekte unterteilt:
• Theoretische Grundlagen: Aufbauend auf den Erkenntnissen von [Wie03,
VG08, Str14] wird die Theorie der Phasenabtastung unter Beeinflussung des
Modulationssignals erweitert. Darüber hinaus wird der Einfluss von Störsi-
gnalen auf das Phasenabtastverhalten und den Fehler der Distanzmessung
untersucht.
• Entwurf: Mit den in [Str14] beschriebenen Entwurfskriterien werden geschal-
tete Oszillatoren basierend auf zwei verschiedenen Topologien strukturiert
entworfen. Weiterhin wird der Entwurf eines selbstregelnden geschalteten
Oszillators sowie der Basisstation des FMCW-Radarsystems detailliert be-
schrieben.
• Verifikation: Basierend auf dem Entwurf der geschalteten Oszillatoren und
den daraus hergestellten Prototypen eines aktiven Reflektors wird gemein-
sam mit der entworfenen Basisstation ein Entfernungsmesssystem entwi-
ckelt. Die einzelnen Komponenten werden separat charakterisiert und im
Systemverbund untersucht.
Entsprechend der Teilaspekte ist die Arbeit wie folgt gegliedert. In Kapitel 2
werden die Grundlagen des FMCW-Radars beschrieben und anhand eines Se-
kundärradars erläutert. Anschließend wird in Kapitel 3 die Funktionsweise eines
geschalteten Oszillators aufbauend auf den bisherigen Erkenntnissen als Baugrup-
pe und in Verwendung in einem FMCW-Radarsystem erläutert. Weiterhin wird
die Theorie zur Phasenabtastung unter Einfluss des Modulationssignals erweitert.
In Abschnitt 4.2 wird der Einfluss eines Störsignals auf das Phasenabtastverhalten
des geschalteten Oszillators und den Distanzmessfehler beschrieben. Im Hauptteil
dieser Arbeit (Kapitel 5) wird der Entwurf und die Verifikation von einem kreuz-
gekoppelten SILO sowie einem Common-Base Colpitts-SILO basierend auf der in
Tabelle 1.1 vorgestellten Spezifikation beschrieben. In Abschnitt 5.3 wird detail-
liert auf den Entwurf eines selbstregelnden SILO eingegangen. Dieser besteht aus
einem Phasenregelkreis (PLL) sowohl für die Resonanzfrequenz des SILO als auch
6
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für den Modulationstakt. Darüber hinaus wird der Entwurf der Basisstation be-
stehend aus Hochfrequenz Front-End, analoger sowie digitaler Signalverarbeitung
und Kommunikation basierend auf Frequenzumtastung (FSK) beschrieben. Wei-
terhin wird der Prototypenentwurf für das komplette Radarsystem erläutert. Im
Anschluss wird in Kapitel 6 das Hochfrequenzentfernungsmesssystem verifiziert.
Abschließend werden die entworfenen Schaltungen und das entworfene Radarsys-





2 Grundlagen der Radartechnik
2.1 Klassifikation
RADAR ist die Abkürzung für „Radio Aircraft Detection and Ranging“ und
wird in Primär- sowie Sekundärradar unterteilt. Bei einem Primärradar erfolgt
das Rücksenden des Radarsignals ausschließlich durch die passive Reflexion von









In einem Sekundärradarsystem wird das Radarsignal am Zielobjekt empfangen
und verarbeitet. Das Zielobjekt ist in diesem Fall ein Transponder, welcher ein
verstärktes Signal zurücksendet. Da hierbei ein eigenes Signal vom Transponder
zur Basisstation gesendet wird, ergibt sich nur ein Pfadverlust bezogen auf die










In einem Sekundärradar sind somit bei gleichen Signalleistungen höhere Reich-
weiten möglich. Eine weitere Einteilung der Radarsysteme erfolgt in Puls- sowie
Dauerstrichradar. Bei einem Pulsradar wird die Signallaufzeit zwischen dem Sen-
den eines Pulses und dem empfangenen Echo ausgewertet. Dieses System wird
hauptsächlich als Rundsichtradar zur Überwachung von Schiffs- und Flugverkehr
eingesetzt. Pulsradarsysteme werden weiterhin hinsichtlich der Art des Pulses un-
terschieden. Hingegen wird bei einem Dauerstrichradar ein kontinuierliches Ra-
darsignal verwendet. Dieses System wird in unmoduliertes (CW) und moduliertes
(FMCW) Dauerstrichradar unterschieden. Bei einem CW-Radar wird ein Signal
mit konstanter Frequenz zu einem sich bewegenden Zielobjekt geschickt und dort
reflektiert. Das Echosignal unterscheidet sich in der Basisstation vom ursprüngli-





Durch die Periodizität des Sinussignals kann keine absolute Entfernungsmessung
erfolgen. Somit wird ein CW-Radar hauptsächlich zur Geschwindigkeitsmessung
eingesetzt. Bei einem FMCW-Radar wird ein linear frequenzmoduliertes Radarsi-
gnal verwendet. Durch Messung der Frequenzdifferenz zwischen Sende- und Emp-
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HF (3 − 30) MHz
VHF (30 − 300) MHz
UHF (300 − 1000) MHz (433 − 434) MHz 10 dBm
(868 − 870) MHz (7 − 27) dBm
L (1 − 2) GHz
S (2 − 4) GHz (2,4 − 2,45) GHz 14 dBm
C (4 − 8) GHz (5,725 − 5,875) GHz 20 dBm
X (8 − 12) GHz
Ku (12 − 18) GHz
K (18 − 27) GHz (24 − 24,25) GHz 20 dBm
Ka (27 − 40) GHz
V (40 − 75) GHz (61 − 61,5) GHz 20 dBm
W (75 − 110) GHz
mm (110 − 300) GHz (122 − 123) GHz 20 dBm
(244 − 256) GHz 20 dBm
fangssignal ist eine absolute Entfernungsmessung möglich.
2.2 Frequenzbänder
In Tabelle 2.1 werden mögliche zu verwendende Radarfrequenzen in der für Radar-
technik üblichen Buchstaben-Kennzeichnung sowie die für diese Anwendung mög-
lichen ISM-Bänder und die entsprechenden erlaubten Signalleistungen zusammen-
gefasst.
Für die Entwicklung eines Radarsystems im maritimen Industriebereich ist
der Einfluss von Wasser auf das Radarsignal sowie der Einfluss von schlech-
ten Wetterbedingungen durch Nebel oder Regen zu untersuchen. Entsprechend
[Bog89, Rad15] kann der Einfluss von Nebel und Regen bei Frequenzen unterhalb
von 3 GHz vernachlässigt werden.
In Tabelle 1.1 wurde die Mittenfrequenz des zu entwickelnden Systems auf


































(b) Antenne 0,1 m über dem Wasserspiegel
Abbildung 2.1: Messergebnisse der Untersuchung des Wassereinflusses auf die
Freiraumdämpfung bei 2,4 GHz [Vor13]
einer elektromagnetischen Welle bei dieser Frequenz zu erfahren, wurden zu Be-
ginn des Projektes entsprechende Messungen durchgeführt. Dabei wurde ein Ra-
darsignal von einem Heißluftballon aus einer Höhe von 50 m gesendet. Die Höhe
des Heißluftballons entspricht der Höhe des UAV bei einem Rettungsflug. Die-
ses Signal wurde auf einem Boot mit einer Antenne in 1,4 m Höhe über dem
Wasserspiegel und mit einer an einer Rettungsweste befestigten Antenne 10 cm
über dem Wasserspiegel gemessen. Abbildungen 2.1(a) und 2.1(b) zeigen, dass bei
großen Entfernungen vom Sender zum Empfänger nur geringe Differenzen in den
gemessenen Freiraumdämpfungen im Vergleich zum idealen Modell bestehen.
2.3 Laufzeit-Messverfahren
Zur Messung der Laufzeit eines Radarsignals zum Zielobjekt und zurück stehen
die Messverfahren time of arrival (TOA), roundtrip time of flight (RTOF) und
time difference of arrival (TDOA) zur Verfügung [VWG+03]. Um die Anforde-
rungen an eine Zeitsynchronisation zwischen Basisstation und Transponder für
eine hohe Genauigkeit gering zu halten, wird als Laufzeitmessverfahren RTOF
verwendet. Im Gegensatz zu TOA sind die Anforderungen an eine hochpräzi-
se Zeitsynchronisation zwischen Basisstation und Transponder geringer. Darüber
hinaus ist bei dem gewählten System als Sekundärradar keine Zeitsynchronisati-
on notwendig, da nur eine vernachlässigbare Verzögerung zwischen dem Empfang
und dem Senden des Radarsignals am Transponder vorhanden ist.
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2.4 Genauigkeit und Präzision
Zur Charakterisierung eines Abstandsmesssystems dienen der absolute Messfeh-
ler, die Genauigkeit und die Präzision. Diese Begriffe werden in Kapitel 6 verwen-
det und dementsprechend nachfolgend definiert [Str14, Jor15]. Es wird zunächst
davon ausgegangen, dass bei einer Distanzmessung die Aufnahme der Messreihe
an M verschiedenen Positionen mit je K Einzelmessungen durchgeführt wird. Die
gemessene Position wird mit xm beschrieben. Die Referenzposition ist durch x0
gekennzeichnet.
Absoluter Messfehler
Der absolute Messfehler r ist die Abweichung eines Messwertes xm vom wahren
Messwert x0 eines Referenzsystems.
r = xm − x0 (2.4)










Die Genauigkeit wird beschrieben durch die Standardabweichung von K einzelnen












(xm,i − x0)2 (2.6)
Als Mittelwert der Genauigkeiten an M verschiedenen Messpositionen wird die









2.5 Grundprinzip eines FMCW-Primärradars
Präzision
Die Standardabweichung von K einzelnen Messungen an einer Messposition zum
Mittelwert aller Einzelmessungen wird als Präzision bezeichnet und kennzeichnet











(xm,i − xm)2 (2.8)









2.5 Grundprinzip eines FMCW-Primärradars
Die nachfolgende Beschreibung dient als Einführung in das Gebiet der Distanz-
messung mit einem Radarsystem entsprechend [Str14, Jor15]. Das FMCW-Radar
beruht dabei auf einem Primärsystem und ist in Abbildung 2.2(a) dargestellt.
Das System besteht aus einer Basisstation sowie einem Zielobjekt, welches sich
im Abstand d0 vom Sender befindet und das empfangene Radarsignal reflektiert.
Der Sendepfad der Basisstation besteht aus einem Rampengenerator, um ein
Rampensignal zu erzeugen, einem spannungsgesteuerten Oszillator (VCO), einem
Leistungsverstärker (PA) und einer Sendeantenne. Der Empfangspfad wiederum
besteht aus einem rauscharmen Verstärker (LNA), einem Mischer, einer analogen
Basisbandverarbeitung bestehend aus einem Filter und einem Verstärker, einem
ADC sowie letztendlich einem DSP. Als Signalprozessor wird in diesem Fall ein
FPGA zur Berechnung der Distanz aus dem Frequenzspektrum verwendet. Ent-
sprechend Abbildung 2.2(b) sendet die Basisstation innerhalb der Rampendauer





beginnend bei der Frequenz f0 mit einer Bandbreite Br (Gleichung 2.11). Die
Kreisfrequenz der Rampe ω(t) zu einem bestimmten Zeitpunkt ist:
ω(t) = ω0 + 2πµt. (2.11)
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(a) Schematische Darstellung eines FMCW-
Primärradars
(b) Beschreibung einer Frequenzrampe
Abbildung 2.2: Schematische Darstellung eines passiven FMCW-Radarsystems
sowie Beschreibung einer Frequenzrampe
Das von der Basisstation gesendete Signal uBS,TX wird im Zeitbereich mit











mathematisch beschrieben. Dabei ist die Amplitude sowohl von uBS,TX als auch
von allen nachfolgenden Spannungssignalen auf die Referenzimpedanz Rref = 50 Ω
bezogen.
Das Signal wird von der Basisstation mit der Amplitude ÛBS,TX zum Zielobjekt
gesendet und an diesem reflektiert. Dabei benötigt das Signal für die zu messende





Gleichzeitig wird das Signal durch die Freiraumdämpfung sowohl auf dem Weg
zum Objekt als auch zurück gedämpft und entsprechend der Eigenschaft der ge-
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= PBS,TX · G2A,BS ·
1
F 2L,d








· ÛBS,TX · cos
[
ω0(t − 2τ) + πµ(t − 2τ)2
]
. (2.15)
Dieses Signal wird in der Basisstation zunächst mit einem LNA verstärkt, mit dem
ursprünglichen Rampensignal multipliziert und anschließend mit einem Tiefpass
gefiltert. Bei der Signalmultiplikation wird angenommen, dass das Rampensignal
den Mischer in die Sättigung treibt, sodass die Ausgangsamplitude des Mischers
nur von dem Produkt aus Amplitude des empfangenen Signals und dem Misch-
gewinn GMX abhängt.
uMIX(t) = sLO(t) · uBS,RX(t)
=
√
GMX · GLNA ·
GA,BS
FL,d

















2ω0t − 2ω0τ + 2πµt2 − 4πµτt + 4πµτ2
)]
(2.16)
Das Basisbandzeitsignal wird anschließend durch Tiefpassfilterung mit einer geeig-
neten Grenzfrequenz fg zur Unterdrückung der Frequenzanteile bei der doppelten
Oszillationsfrequenz berechnet. Das gefilterte Signal enthält somit nur eine beat-
15
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Frequenz (fb = 2µτ) und einen zusätzlichen Phasenterm φfilt (Gleichung 2.17).
uBB(t) = ÛMIX · cos
(
4πµτt + 2ω0τ − 4πµτ2
)











Die beat-Frequenz wird durch einen Messvorgang von der Dauer Tr aus der Fou-
riertransformierten des Zeitsignals und nachfolgender Maximumsuche bestimmt.
Aufgrund der direkten Proportionalität zwischen Umlaufzeit und beat-Frequenz





Der endliche Messvorgang mit der Dauer der Frequenzrampe Tr wird mathema-
tisch durch eine Multiplikation des Basisbandzeitsignals mit einer Rechteckfens-
terfunktion beschrieben. Zur Berechnung des Distanz- sowie Frequenzspektrums
wird nachfolgend zunächst die Fouriertransformierte des gemessenen Basisband-
zeitsignals berechnet.













ejφfilt · δ(f − fb) + e−jφfilt · δ(f + fb)
}























· sinc [Tr(f + fb)]
}
(2.19)
Anhand von Gleichung 2.20 ist ersichtlich, dass die Basisbandfrequenz eine Funk-





Somit ergibt sich aus dem Frequenzspektrum (Gleichung 2.19) folgendes Distanz-
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Anhand Gleichungen 2.19 und 2.20 können Rückschlüsse auf die Multipfadauf-
lösung gezogen werden. In [Jor15, WSJ+11] wurden umfangreiche Berechnungen
zum Multipfadeinfluss durchgeführt. Unter Multipfadauflösung versteht man den
Einfluss von mehreren reflektierenden Objekten auf die Distanzmessung mit ei-
nem FMCW-Radarsystem. Aufgrund von Reflexionen können die Maxima der
Hauptkeulen der sinc-Funktionen nur voneinander getrennt werden, wenn deren
Abstand größer ist als die halbe Bandbreite der Hauptkeulen. Somit ist die Breite
der Hauptkeule der sinc-Funktion ein Maß für die Auflösungseigenschaften eines
FMCW-Radarsystems unter Multipfadeinfluss. Diese ist im Frequenzspektrum
abhängig von der Messzeit bzw. Rampendauer Tr und im Distanzspektrum von
der Rampenbandbreite Br. Eine Erhöhung beider führt zu schmaleren Haupt-
keulen und folglich höherer Multipfadauflösung. Die Auflösungsgrenze beträgt
somit ∆dMP,grenz = c2Br [Str14]. Für das zu entwerfende Radarsystem beträgt die
Multipfad-Auflösungsgrenze 1,5 m.
Bei praktischen Messvorgängen ist aufgrund der Abtastung des zeitkontinuierli-
chen Basisbandsignals mit einem ADC eine kontinuierliche Fouriertransformation
nicht möglich. Es wird demzufolge eine zeitdiskrete Fouriertransformation (DFT)
mit dem Algorithmus der schnellen Fouriertransformation (FFT) und dem Ham-
ming-Fenster als Fensterfunktion durchgführt. Die FFT berechnet ein symmetri-




. Dabei ist die Abtastfrequenz
fs so zu wählen, dass das Nyquistkriterium hinsichtlich der beat-Frequenz für die
maximal zu messende Distanz eingehalten wird.




Die Anzahl der FFT-Punkte wird bestimmt, sodass die sinc-Funktion aus dem
Frequenzspektrum fehlerfrei rekonstruiert werden kann. Nach [Sha49] wird die
Anzahl der Abtastpunkte aus der Abtastfrequenz sowie Messdauer mit Glei-
chung 2.23 bestimmt.
NF F T ≥ 2fgTr (2.23)
Bei einer zu messenden Distanz von 1 km und einer daraus resultierenden Filter-
17
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bandbreite im Basisband von fg = 2 MHz um die Modulationsfrequenz entspricht
dies näherungsweise einer Anzahl von 40000 Abtastpunkten. Es ist folglich eine
FFT mit der nächsthöheren binären Anzahl von Abtastpunkten (216) zu verwen-
den und aufgrund der zusätzlichen Abtastpunkte an den Zeitvektor eine entspre-





= 610 Hz. (2.24)
2.6 Vergleich konventionelles Primär- und SILO-basiertes
Sekundärradarsystem
Ein FMCW-Radarsystem basierend auf einem geschalteten Oszillator als aktivem
Transponder kombiniert die Vorteile sowohl eines Primärradarsystems als auch
eines Sekundärradarsystems. Im Gegensatz zu einem standardmäßigen Sekundär-
system entfällt durch die Verwendung eines aktiven Reflektors die Notwendigkeit
zur exakten Zeitsynchronisation zwischen Basisstation und Transponder. Dies ver-
ringert die Komplexität des Systems. Weiterhin ist aufgrund der Modulation des
Oszillators eine Identifikation verschiedener Objekte möglich. Die Reichweite des
Systems ist durch die Regeneration des empfangenen Radarsignals größer als bei
einem Primärsystem, in dem der Pfadverlust in vierter Potenz von der Distanz
abhängt (Gleichung 2.1). Ein weiterer Vorteil ist die geringere Leistungsaufnah-
me des SILO-basierten aktiven Reflektors im Vergleich zu dem konventionellen
aktiven Reflektor eines FMCW-Sekundärsystems. Im nachfolgenden Kapitel wird
das Prinzip des geschalteten Oszillators als einzelne Baugruppe und im Einsatz
eines SILO-basierten FMCW-Radarsystems beschrieben.
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3.1 Betrieb eines geschalteten Oszillators
Im Rahmen dieser Arbeit wird ein FMCW-Radarsystem entwickelt, welches auf
einer Basisstation und einem SILO als aktivem Reflektor beruht. Der SILO ist
prinzipiell betrachtet ein VCO, jedoch wird in Abhängigkeit von einer bestimmten
Modulationsfrequenz und einem entsprechenden Tastverhältnis das Oszillations-
signal zusätzlich periodisch ein- und ausgeschaltet (Abbildung 3.1).
In [Wie03] wurde das Prinzip des SILO erstmals detailliert beschrieben und in
einem 5,8 GHz-FMCW-Radarsystem verwendet. Anschließend wurde in [VG08]
das SILO-Prinzip auch auf den Anwendungsfall zur Datenübertragung erweitert.
Eine Theorie zum Anschwingverhalten und Kriterien für den SILO-Entwurf wur-
den in [Str14] umfassend vorgestellt. In diesem Abschnitt werden die bisher ge-
wonnenen Erkenntnisse zusammenfassend beschrieben. Ein geschalteter Oszilla-
tor ist eine Baugruppe, dessen Oszillationssignal phasenkohärent zu einem inji-
zierten Signal anschwingt. Der Oszillator führt deshalb eine Phasenabtastung ei-
nes empfangenen Signals durch, regeneriert dieses hinsichtlich des Signal-Rausch-
Verhältnisses (SNR) und schwingt im stationären Zustand mit seiner eigenen
Resonanzfrequenz. Eine Veränderung der Injektionsphase ruft aufgrund des li-
nearen Zusammenhangs auch eine Veränderung der Oszillationsphase des SILO
hervor. Für Injektionsphasenänderungen von 0◦ bis 90◦ ist die Phasenübernah-
me in Abbildung 3.2(a) dargestellt. Der lineare Phasenzusammenhang zwischen
Injektionsphase φinj und der Oszillationsphase φosc wird in Abbildung 3.2(b) ver-
deutlicht. Darüber hinaus beeinflusst die Injektionsleistung die Anschwingzeit.
Eine zunehmende Injektionsleistung führt zu einem schnelleren Anschwingen des
Oszillators. Dies ist zur Verdeutlichung in Abbildung 3.3 für Injektionsleistungen
von −60 dBm bis −80 dBm dargestellt.
Ton
fmod
Abbildung 3.1: Schematische Darstellung eines aktiven Reflektors
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(b) Phasenzusammenhang zwischen Injekti-
onsphase und Oszillationsphase
Abbildung 3.2: Simuliertes Anschwingverhalten und Phasenzusammenhang eines
geschalteten Oszillators mit Pinj = −100 dBm, fosc = 2,45 GHz,















Pinj = −60 dBm
Pinj = −70 dBm
Pinj = −80 dBm
Abbildung 3.3: Abhängigkeit der Anschwingzeit tr von der Injektionsleistung Pinj
mit fosc = 2,45 GHz und finj = 2,44 GHz
3.2 Berechnung des Amplitudenspektrums
Für die Berechnung des SILO-Ausgangsfrequenzspektrums wird zunächst ange-
nommen, dass der geschaltete Oszillator mit einem sinusförmigen Signal entspre-
chend Gleichung 3.1 angeregt wird.
uinj(t) = Ûinj · cos(ωinjt) (3.1)
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3.2 Berechnung des Amplitudenspektrums
Der SILO wird mit der Modulationsfrequenz fmod periodisch geschaltet, schwingt
für die Dauer Ton ideal mit voller Amplitude und tastet somit zum Schaltzeit-
punkt tn das Injektionssignal ab. Während der restlichen Zeit der Periodendauer
Tmod ist die Amplitude null. Aufgrund der Verwendung eines Rechtecksignals der
Breite Ton zur mathematischen Beschreibung des Schaltvorgangs wird eine zeit-
liche Verschiebung des Abtastzeitpunktes um Ton
2
vorgenommen. Die Startphase
des Oszillators wird somit durch die Phasenlage des Injektionssignals zum Ab-








Das Ausgangssignal des SILO bestimmt sich demzufolge durch Multiplikation des


















Die Fouriertransformierte USO(f) wird durch Faltung der jeweils fouriertransfor-
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Die Summe konvergiert zu einer Dirac-Kammfunktion entsprechend Gleichung 3.6





















G(f) ∗ δ (f − a) = G(f − a)
(3.6)






sinc [Ton(f − fosc)] e−j2π(finj−fosc)
Ton
2 Xfmod (f − finj)
+ sinc [Ton(f + fosc)] e
j2π(finj−fosc)
Ton




Das technisch messbare Amplitudenspektrum ist aufgrund der Symmetrie:
USO(f




· |sinc [Ton(f − fosc)] | · |Xfmod (f − finj) |.
(3.8)
Das Linienspektrum nach Gleichung 3.8 enthält nur Werte verschieden von Null
bei den Frequenzen finj +nfmod und wird von der Spaltfunktion, die um die eigene
Resonanzfrequenz des Oszillators zentriert ist, geformt (Abbildung 3.4(a)). Der
Spitzenwert der Einhüllenden PSO,einh,max ist proportional zum Tastverhältnis
des Schaltsignals. Für einen ausgewählten Fall ist diese Abhängigkeit in Abbil-
dung 3.4(b) dargestellt.
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(a) Leistungsspektrum des SILO von
USO(f
























(b) PSO,einh,max in Abhängigkeit von
Tonfmod
Abbildung 3.4: Leistungsspektrum des SILO von USO(f+) simuliert, basierend
auf der numerischen Lösung von Gleichung 3.3, die Einhül-
lende der Dirac-Kammfunktion Einh(PSO) berechnet mit Glei-
chung 3.8 und die Abhängigkeit des Spitzenwerts der Ein-
hüllenden PSO,einh,max vom Tastverhältnis Tonfmod des SILO
für Ûinj = 1,58 V (14 dBm an 50 Ω Impedanz), fosc = 2,45 GHz,
finj = 2,44 GHz, fmod = 10 MHz, Tonfmod = 50 % und ∆f = 1,3 kHz
Einfluss von thermischem Rauschen
Unter Berücksichtigung von thermischem Rauschen als eine Ursache für einen
zufälligen Fehler hinsichtlich der Phasenabtastung entsprechend Gleichung 3.2
erfolgt eine Verminderung der Leistung des phasenkohärenten Signals. Der Ein-
fluss des thermischen Rauschens als Differenz der Abnahme der phasenkohä-
renten Signalleistung wird als sogenannter Rausch-sinc im Spektrum sichtbar.
Das Spektrum wird, wie das phasenkohärente Signal, vom Schaltsignal mit ei-
ner sinc-förmigen Einhüllenden geformt (Abbildungen 3.5(a) und 3.5(b)). Wenn
kein Injektionssignal anliegt, ist die gesamte SILO-Ausgangsleistung als phase-
nunkorrelierter Signalanteil im Spektrum sichtbar (Abbildung 3.5(c)). Aufgrund
von thermischem Rauschen vermindert sich die phasenkohärente Signalleistung
in Abhängigkeit von der injizierten Signalleistung. Die Abhängigkeit des Spit-
zenwerts der sinc-förmigen Einhüllenden von der Injektionsleistung ist exempla-
risch in Abbildung 3.6 dargestellt. Dabei ist zu erkennen, dass unterhalb einer
effektiven Rauschleistung der phasenkohärente Signalanteil proportional zur In-
jektionsleistung abnimmt. Die effektive Rauschleistung über der Bandbreite des
Parallelresonanzkreises ergibt sich grafisch als Schnittpunkt (Pi,N, Po,N) durch
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Abbildung 3.5: Leistungsspektrum des SILO von USO(f+) basierend auf der nu-
merischen Lösung von Gleichung 3.3 unter Berücksichtigung von
thermischem Rauschen für Ûinj = 1,58 V(14 dBm an 50 Ω), fosc =
2,45 GHz, finj = 2,44 GHz, fmod = 10 MHz, Tonfmod = 50 % und
∆f = 1,3 kHz
Extrapolation des linear ansteigenden Bereichs von PSO,einh,max mit dem Maxi-
malwert der phasenkohärenten Signalleistung bei hohen Injektionsleistungen. Bis
zu dieser effektiven eingangsbezogenen Rauschleistung Pi,N ist der SILO als rege-
nerativer Verstärker für ein sekundäres FMCW-Radarsystem mit einer maximalen
phasenkohärenten Ausgangsleistung Po,N zu verwenden. Sobald der Spitzenwert
der Einhüllenden des Phasenkohärenten Signals auf das sinc-förmige Rauschen
abgesunken ist, erfolgt keine Phasenabtastung mehr. Somit ist die Sensitivitäts-
grenze des SILO zur Phasenabtastung eines injizierten Signals erreicht.
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Abbildung 3.6: Spitzenwert der Einhüllenden in Abhängigkeit von der Injektions-
leistung mit fosc = 2,45 GHz, finj = 2,44 GHz, fmod = 10 MHz und
Tonfmod = 50 %
3.3 Grundprinzip eines SILO-basierten Radarsystems
Das in Kapitel 2.5 vorgestellte Prinzip eines FMCW-Radars wird in diesem Ab-
schnitt mit den Eigenschaften eines geschalteten Oszillators als aktivem Reflek-
tor für die Entwicklung des Hochfrequenz-Entfernungsmesssystems erweitert. Die
analytische Beschreibung des Radarsystems bezieht sich auf die schematische Dar-
stellung entsprechend Abbildung 3.7. In der Basisstation wird durch einen Ram-
pengenerator ein VCO angesteuert, um ein linear frequenzmoduliertes Signal zu
erzeugen. Dieses wird über die Sendeantenne abgestrahlt und wird mit Gleichung
3.9 mathematisch beschrieben.






Das Signal erfährt durch die Sendeantenne der Basisstation sowie der Antenne des
aktiven Reflektors mit einer Impedanz von 50 Ω eine Verstärkung entsprechend
des Antennengewinns GA,BS und GA,AR sowie eine Dämpfung FL,d aufgrund der
Freiraumausbreitung. Zusätzlich zur Veränderung der Signalamplitude wird die-
ses durch die Ausbreitung entlang der zu messenden Distanz dm um τ = dmc zeit-
lich verzögert. Unter Berücksichtigung des Eingangsreflexionsfaktors des aktiven
Reflektors wird das von diesem empfangene Signal entsprechend Gleichung 3.10
beschrieben. Der Eingangsreflexionsfaktor kennzeichnet das Verhältnis der Span-
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Abbildung 3.7: Schematische Darstellung eines FMCW-Sekundärradars basierend
auf einem geschalteten Oszillator
nung der hinlaufenden und reflektierten Welle.
uAR,RX(t) =ÛAR,RX · cos
(











Die Reflektorantwort ist in Gleichung 3.11 dargestellt. Dabei wird der Reflektor
wieder als Oszillator beschrieben, welcher zu den Modulationszeitpunkten die
































Zur besseren Darstellung wird uAR,TX(t) in Kosinus-Signale und Sinus-Signale
getrennt (Gleichung 3.13). Dazu ist die quadratische Ergänzung für das Ram-
26
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pensignal sowie das Additionstheorem cos(α + β) = cos(α) cos(β) − sin(α) sin(β)
notwendig (Gleichung 3.12).




























































Nach [Str14] wird ωx zu ωx = ωosc − ω0 − πµTr genähert. Diese Vereinfachung
ermöglicht eine analytische Fouriertransformation des Basisbandsignals. An der
Basisstation wird unter Berücksichtigung des jeweiligen Antennengewinns und










· ÛAR,TX · [Ax,1 cos (φx) − Ax,2 sin (φx)] .
(3.14)
Dieses Signal wird im Mischer mit dem ursprünglich generierten Rampensignal
multipliziert. Dabei wird bei der Signalmultiplikation wieder angenommen, dass
das Signal uLO den Mischer in die Sättigung treibt, sodass die Ausgangsamplitu-
de des Mischers nur von dem Produkt aus Amplitude des empfangenen Signals
und dem Mischgewinn GMX abhängt. Anschließend werden durch geeignete Fil-
terung Frequenzanteile bei 2ω0 unterdrückt. Das Basisbandsignal wird mit Glei-
27
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chung 3.15 mathematisch beschreiben.




























t − nTmod − τ
Ton
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Anhand des Ergebnisses wird deutlich, dass bei einem SILO-basierten Radarsys-












Nachfolgend wird zum besseren Verständnis die Fouriertransformation schritt-
weise durchgeführt. Die entsprechenden Fouriertransformierten der Terme des








































































3.3 Grundprinzip eines SILO-basierten Radarsystems




e+jφz δ (f − fb) + e−jφz δ (f + fb)
]
















Die Fouriertransformierte UBB(f) wird nun durch Faltung der einzelnen Terme
entsprechend Gleichung 3.19 bestimmt.
UBB(f) =ÛBB [F {Ay,1} ∗ F {cos (ωbt + φz)}
+ F {Ay,2} ∗ F {sin (ωbt + φz)}]
(3.19)
Aufgrund der Verschiebeeigenschaft des Dirac-Impulses ergibt sich unter Berück-







sinc [Ton (f − fb + f2)]















sinc [Ton (f + fb − f2)]












Bei geeigneter Wahl der Resonanzfrequenz des Oszillators gleich der Mittenfre-













|sinc [Ton (f + fb)] | · |Xfmod (f + fb) |
(3.21)
Es wird deutlich, dass das Basisbandspektrum aus zwei sinc-förmigen Einhüllen-
den zentriert um ±fb besteht. Das Spektrum enthält aufgrund der Shah-Funktion
nur Werte ungleich Null bei nfmod±fb (Abbildung 3.8(a)). Hieran wird auch deut-
lich, dass durch verschieden gewählte Modulationsfrequenzen des geschalteten Os-
zillators verschiedene Reflektoren im Basisband unterschieden werden können. In
29






































Abbildung 3.8: Spektren des Basisbandsignals als Linienspektrum ideal und kon-
tinuierliches messbares Spektrum für eine Distanz d = 100 m mit
fmod = 10 MHz, Br = 100 MHz, Ton = 20 ns, Tr = 100µs und
∆f = 100 kHz
















Aufgrund der endlichen Messzeit Tr ändert sich das Linienspektrum zu einem
kontinuierlichen Spektrum. Die Berechnung erfolgt durch eine zusätzliche Faltung
des Signals UBB(f) mit der Fouriertransformierten eines Rechteck-Signals der
Breite Tr.








Die aus der endlichen Messzeit resultierende sinc-Einhüllende wird durch die
Schah-Funktion um Vielfache der Modulationsfrequenz nfmod verschoben. Für







|sinc [Ton (f − fb)] |
· [|sinc [Tr (f − fmod − fb]) | + |sinc [Tr (f − fmod + fb)] |] .
(3.24)
Die Peak-Paare gehen in sinc-Funktionen über, die sich an der gleichen Stelle wie
die Dirac-Impulse befinden (Abbildung 3.8(b)). Eine höhere Messzeit bzw. Ram-
pendauer sowie eine höhere Bandbreite der Frequenzrampe verringert die Breite
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Abbildung 3.9: Schätzung der maximalen Distanz eines SILO-basierten FMCW-
Radarsystems entsprechend Gleichung 3.8(a) in Abhängigkeit von
der Rampendauer mit PBS,TX = 14 dBm, fosc = 2,45 GHz,
QRLC = 12, GA = 1, Br = 100 MHz, T = 300 K
der Hauptkeule und hat somit direkten Einfluss auf die Multipfadauflösung. Nach
[Str14] sind für SILO-basierte FMCW-Radarsysteme die Oszillationszeit entspre-
chend Ton = 2Br sowie das Tastverhältnis des Modulationssignals im Bereich von
0, 3 bis 0, 4 zu wählen.
Ein weiteres wichtiges Charakteristikum für ein Radarsystem zur Entfernungs-
messung ist die maximal mögliche zu messende Distanz dmax. In [Str14] bezieht
sich eine Schätzung auf die verrauschte Phasenabtastung entsprechend eines de-
finierten Signal-Rausch-Abstandes (SNR) (Gleichung 3.25). Eine Anpassung der
SILO-Resonanzfrequenz auf 2,45 GHz ergibt nach dieser Theorie mögliche mess-
bare Distanzen im km-Bereich (Abbildung 3.9). Beispielsweise führt eine Mess-
zeit von 500 ms zu einer unrealistischen, maximal messbaren Distanz von ungefähr
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4 Theorie eines geschalteten Oszillators in einem
FMCW-Radarsystem
4.1 Einfluss des Modulationssignals auf die Phasenkohärenz
In Abschnitt 3.1 wurde mit Abbildung 3.2(b) das phasenkohärente Anschwingen
eines SILO beschrieben. In Abhängigkeit von einer bestimmten injizierten Oszilla-
tionsphase beginnt der Oszillator zu schwingen und erreicht im eingeschwungenen
Zustand seine maximale Amplitude und Resonanzfrequenz. Zusätzlich wurde in
Abbildung 3.3 gezeigt, dass die Anschwingzeit durch die Leistung des Injekti-
onssignals bestimmt ist. Bei der Untersuchung von praktischen Realisierungen
von geschalteten Oszillatoren wurde ein Verhalten festgestellt, welches nicht mit
der bisherigen Beschreibung des SILO entsprechend Gleichung 3.7 übereinstimmt.
Der Dirac-Kamm enthielt bei Vielfachen der Modulationsfrequenz zwar Werte ver-
schieden von Null. Dieser war jedoch unabhängig von der Injektionsfrequenz (Ab-
bildung 4.1). Zusätzlich konnte das in Abbildung 3.6 dargestellte Verhalten für
Injektionsleistungen unterhalb der eingangsbezogenen Rauschleistung Pi,N nicht
festgestellt werden. Der Maximalwert der Einhüllenden war unabhängig von der
Injektionsleistung konstant. Dieser Effekt konnte durch Verringerung der Modu-
lationsfrequenz minimiert werden. Das Modulationssignal beeinflusst somit das
phasenkohärente Anschwingen des SILO, sodass dieser nicht auf ein injiziertes




















Abbildung 4.1: Frequenzspektrum eines gemessenen kreuzgekoppelten SILO zur
Verdeutlichung des self-locking-Effektes mit Pinj = −40 dBm,
fosc = 2,45 GHz, finj = 2,44 GHz, fmod = 10 MHz, Tonfmod =
50 % und RBW = 100 Hz
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Ua,p















Abbildung 4.2: Schaltbild eines kreuzgekoppelten Oszillators als Modell zur Un-
tersuchung des self-lockings eines SILO
folglich als self-locking auf das Modulationssignal beschrieben.
Für weiterführende Untersuchungen wurde das Modell eines kreuzgekoppelten
Oszillators in einer Konfiguration als geschalteter Oszillator entsprechend Ab-
bildung 4.2 verwendet. In der Schaltung dient der Varaktor CV mit der Spule
LT (kL) als Resonator. Der aktive Teil der Schaltung zur Erzeugung eines ne-
gativen Widerstandes wird durch ein kreuzgekoppeltes Transistorpaar gebildet.
Die Fußpunktstromquelle als Stromspiegel besteht aus den Transistoren T3 so-
wie T4 und wird durch einen Feldeffekttransistor T5 als Schalttransistor ergänzt.
Als Eingang für das Injektionssignal sowie Abgriff des Oszillationssignals dient
der differenzielle Ausgang Ua,n und Ua,p. Die Lastimpedanz der Antenne wird
durch die Widerstände Rs symbolisiert. Die Kapazitäten Ck und CT dienen zur
Einstellung der Rückkopplung sowie zur Transformation der Impedanz von der
Last zum Resonator. Anhand Abbildung 4.2 wird deutlich, dass bei differenzieller
Aussteuerung der Schaltung am Kollektor des Transistors T4 bzw. an den Emit-
tern der kreuzgekoppelten Transistoren idealerweise im Kleinsignalbetrieb eine
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virtuelle Masse vorhanden ist und somit eine Kleinsignal-Auslenkung des Modu-
lationssignals den Ausgang des Oszillators nicht beeinflusst. In der praktischen
Realisierung des SILO hat das Modulationssignal jedoch Auswirkungen auf den
Resonator bzw. den Ausgang der Schaltung. Dementsprechend ist die gefertigte
Schaltung nicht ideal-differenziell ausgeführt. Diese Nichtidealität ist auf eine fer-
tigungsbedingte Abweichung der Bipolartransistoren oder auf eine Unsymmetrie
im Schaltungslayout, sogenanntes Mismatch der differenziell angeordneten Bipo-
lartransistoren, zurückführen. Sowohl Abweichungen durch das Layout als auch
aufgrund von Fertigungsprozessen können unterschiedlich große Sättigungssperr-
ströme sowie Basis-Emitter-Kapazitäten der Transistoren hervorrufen. Weiterhin
ist ein Temperaturunterschied zwischen den Transistoren eines Differenzpaares
auf dem hergestellten Schaltkreis Ursache für Mismatch. Nachfolgend werden die
vorgestellten Ursachen für Mismatch hinsichtlich ihrer Auswirkungen auf die Pha-
senkohärenz untersucht.
Sättigungssperrstrom
Unter dem Sättigungssperrstrom IS versteht man einen Modellparameter, welcher
den Diodenstrom im Durchlassbereich bestimmt. Er liegt im Bereich von 10−12 A
bis 10−16 A. Zwischen dem Sättigungssperrstrom und der Emitterfläche eines Bi-
polartransistors liegt eine direkte Proportionalität vor, sodass sich Abweichungen
auf den Kollektorstrom (Gleichung 4.1) und folglich auch auf die Basis-Emitter-
Spannung (Gleichung 4.2) auswirken [TS99].
IC = IS · e
UBE
UT (4.1)






Diese Auswirkung wird anhand Abbildung 4.3 mit einer Offset-Spannungsquelle
entsprechend Gleichung 4.3 mathematisch beschreiben. Dabei werden zur verein-
fachten Berechnung die Basisströme IB der Bipolartransistoren vernachlässigt.













IC, 2 · IS, 1










Abbildung 4.3: Teil des Schaltbildes eines kreuzgekoppelten Oszillators zur Ver-
anschaulichung einer Offset-Spannung als Nichtidealität
Die Offset-Spannung wird folglich über das Verhältnis der Emitterflächen der
Transistoren berechnet.






Um die Auswirkungen der Offset-Spannung auf die Phasenkohärenz des in Abbil-
dung 4.2 dargestellten SILO zu untersuchen, wurde ein sinusförmiges Signal mit
verschiedenen Signalleistungen in die Knoten Ua,n bzw. Ua,p injiziert. In Abbil-
dung 4.4(a) ist das phasenkohärente Verhalten ohne Offset-Spannungsquelle für
verschiedene Injektionsleistungen dargestellt. Abbildung 4.4(b) verdeutlicht die
Auswirkung von verschiedenen Emitterflächen der kreuzgekoppelten Bipolartran-


















Pinj = −100 dBm
Pinj = −90 dBm
Pinj = −80 dBm
Pinj = −70 dBm
Pinj = −60 dBm



















Pinj = −100 dBm
Pinj = −90 dBm
Pinj = −80 dBm
Pinj = −70 dBm
Pinj = −60 dBm
Pinj = −50 dBm
(b) Mit Offset-Spannungsquelle Uoff = 2 mV
Abbildung 4.4: Simulierter Zusammenhang zwischen der Injektions- und Oszil-
lationsphase mit fosc = 2,45 GHz, finj = 2,44 GHz, fmod = 10 MHz
und Tonfmod = 50 %
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wird deutlich, dass der SILO ab einer Injektionsleistung von −60 dBm kein pha-
senkohärentes Verhalten mehr aufweist. Durch ein Mismatch der Emitterflächen
von Bipolartransistoren nimmt somit die Phasenkohärenz bei geringen Injektions-
leistungen ab.
Temperatur
Zusätzlich zu den Abweichungen des Sättigungssperrstromes beeinflusst die Tem-
peratur die Basis-Emitter-Spannung UBE eines Bipolartransistors (Gleichung 4.5).




Unter Berücksichtigung eines konstanten Kollektorstroms erhält man durch Diffe-
rentiation der Basis-Emitter-Spannung nach der Temperatur dessen relative Än-
derung. Nach Gleichung 4.6 nimmt die Basis-Emitter-Spannung bei einer Tempe-
raturerhöhung von 1 K um 1,7 K ab.
dUBE
dT





Die Temperaturerhöhung wird somit, wie in Abbildung 4.3 verdeutlicht, durch
eine Offsetspannung wirksam (Gleichung 4.7).
UBE(T ) = UBE(T0) +
dUBE
dT
|T =T0 · (T − T0)
= UBE(T0) + Uoff (4.7)
Eine unterschiedliche Temperaturentwicklung auf einem Schaltkreis führt dement-
sprechend ebenfalls zu einem Mismatch eines Differenzpaars. Die Auswirkung-
en von Temperaturänderungen eines kreuzgekoppelten Bipolartransistors auf die
Phasenkohärenz eines SILO ergibt bei einer Temperaturerhöhung von 1,2 K somit
das gleiche Resultat wie die Untersuchung im vorherigen Abschnitt und wird hier
nicht weiter ausgeführt.
Basis-Emitter-Kapazität
Unsymmetrien im Schaltungslayout oder unterschiedlich lange Zuleitungen kön-
nen Auswirkungen auf die an der Basis eines Transistors wirkende Kapazität ha-
ben und somit zu einem Mismatch beitragen. Dieser Effekt wurde exemplarisch
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durch eine zusätzliche parasitäre Basis-Emitter-Kapazität CBE,z an Transistor T2
für verschiedene Injektionsleistungen entsprechend Abbildung 4.5 untersucht. Das





Abbildung 4.5: Teil des Schaltbildes eines kreuzgekoppelten Oszillators zur



















Pinj = −100 dBm
Pinj = −90 dBm
Pinj = −80 dBm
Pinj = −70 dBm
Pinj = −60 dBm
Pinj = −50 dBm
Abbildung 4.6: Simulierter Zusammenhang zwischen der Injektions- und Oszilla-
tionsphase bei parasitärem CBE,z = 20 fF mit fosc = 2,45 GHz,
finj = 2,44 GHz, fmod = 10 MHz und Tonfmod = 50 %
von möglichen Ursachen für ein self-locking auf das Modulationssignal zeigen, dass
die Phasenkohärenz eines SILO aufgrund von Mismatch maßgeblich beeinflusst
wird. Unterschiedliche Emitterflächen, Temperaturen oder unsymmetrisches Lay-
out von kreuzgekoppelten Bipolartransistoren verschlechtern die Phasenkohärenz.
Verbesserung der Phasenkohärenz
Mit einer Monte-Carlo-Simulation konnte das Mismatch eines Differenzpaares auf
eine 3-σ Offset-Spannung von näherungsweise 1,2 mV abgeschätzt werden. Für ein
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Abbildung 4.7: Teil des Schaltbildes eines kreuzgekoppelten Oszillators
zur Veranschaulichung der Filterkapazität Cmod an der
Fußpunktstromquelle
besseres Mismatch des Differenzpaares sind die Emitterflächen der verwendeten
Transistoren zu verkleinern. Aufgrund der benötigten hohen Stromtragfähigkeit
der Transistoren ist dies jedoch nicht möglich. Hingegen wird durch das Einfüh-
ren einer Filterkapazität Cmod an der Basis des Fußpunkt-Stromquellentransistors
T4 das Modulationssignal Umod gefiltert (Abbildung 4.7). Die Filterkapazität
beeinflusst die Flankensteilheit des Steuersignals von Transistor T4 und somit
dessen Ein- bzw. Ausschaltzeit. Dies wiederum wirkt sich positiv auf die Pha-
senkohärenz des SILO aus. Nachfolgend wird die Phasenkohärenz für die unter-
suchten Mismatch-Ursachen bei den Injektionsleistungen von Pinj = −50 dBm bis
Pinj = −100 dBm für eine Filterkapazität von 10 pF und 30 pF dargestellt (Ab-
bildungen 4.8(a) bis 4.8(d)). Wie in den Abbildungen ersichtlich, wird die Pha-
senkohärenz eines SILO durch eine zusätzliche Filterkapazität an der Fußpunkt-
stromquelle verbessert. Das self-locking auf das Modulationssignal wird demnach
unterbunden und die SILO-Funktion entsprechend Gleichung 3.7 behält ihre Gül-
tigkeit. Untersuchungen haben gezeigt, dass die Modulationskapazität auf einen
Wert optimiert werden soll, der zu einer Anschwingzeit im Bereich von 10 bis 25
Oszillationszyklen führt.
4.2 Einfluss von Störsignalen auf die Distanzmessung
In diesem Abschnitt wird der Einfluss von Störsignalen auf die Distanzmessung
des SILO-basierten FMCW-Radarsystems untersucht. Das zu entwickelnde Ra-
darsystem wird im ISM-Band bei 2,4 GHz bis 2,5 GHz betrieben. Sowohl in diesem
Frequenzband sind mit WLAN als auch in angrenzenden Bändern mit Universal
Mobile Telecommunications System (UMTS), Long Term Evolution (LTE) und
FSK-Kommunikation bei 868 MHz weitere Störquellen vorhanden. Insbesondere
die Auswirkungen des Gebrauchs von WLAN durch Smartphones, welche auf-
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Pinj = −100 dBm
Pinj = −90 dBm
Pinj = −80 dBm
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Pinj = −100 dBm
Pinj = −90 dBm
Pinj = −80 dBm
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Pinj = −100 dBm
Pinj = −90 dBm
Pinj = −80 dBm
Pinj = −70 dBm
Pinj = −60 dBm
Pinj = −50 dBm


















Pinj = −100 dBm
Pinj = −90 dBm
Pinj = −80 dBm
Pinj = −70 dBm
Pinj = −60 dBm
Pinj = −50 dBm
(d) Mit CBE,z = 20 fF und Cmod = 30 pF
Abbildung 4.8: Simulierter Zusammenhang zwischen der Injektionsphase und Os-
zillationsphase für verschiedene Mismatch-Parameter mit fosc =
2,45 GHz, finj = 2,44 GHz, fmod = 10 MHz und Tonfmod = 50 %
grund der zunehmenden Wasserfestigkeit während Schiffsunglücken von den je-
weiligen zu rettenden Personen verwendet werden können, sind zu untersuchen.
Nachfolgend wird dementsprechend der Einfluss von verschiedenen Störsignalen
vereinfacht als Einton-Störsignale (Gleichung 4.8) auf die Genauigkeit der Di-
stanzmessung und das SNR des gemessenen Basisbandsignals untersucht.
uIS(t) = ÛIS,TX · cos(ωISt) (4.8)
Unter Berücksichtigung von verschiedenen Distanzen der Sender zum aktiven Re-
flektor und somit auch unterschiedlichen Freifeld-Dämpfungen (FL,d,1 und FL,d,2)
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· cos (ωIS(t − τ2)) .
(4.9)
Demgemäß ergibt sich das Ausgangssignal des aktiven Reflektors durch Überla-

















φRS = ∡ (uAR,RX (tn))





Da bereits in Abbildung 3.3 die Abhängigkeit des Anschwingverhaltens sowohl
von der Startphase als auch von der Signalamplitude beschrieben wurde, ist es
notwendig, die mit Gleichung 4.10 definierte resultierende Startphase um die je-
weiligen Signalamplituden zu ergänzen. Zur Berechnung der resultierende Phase
dient die Signalbetrachtung in Polarkoordinaten im Bereich der komplexen Zah-
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Abbildung 4.9: Signalbetrachtung in Polarkoordinaten
Überlagerung des Signals von der Basisstation und des Störers ermöglicht eine
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amplitudenabhängige Berechnung der resultierenden Phase φRS.
φBS = ω0(tn − τ1) + πµ(tn − τ1)2










































Um die Auswirkung eines Störsignals auf die Distanzmessung zu bestimmen, ist
die Berechnung des Basisbandsignals analog Abschnitt 3.3 notwendig. Eine analy-
tische Lösung hierfür ist nicht zielführend, sodass die beat-Frequenz und somit die
Distanz und das SNR des Basisbandsignals numerisch mit dem Mathematikpro-
gramm MATLAB bestimmt werden. Dabei werden Untersuchungen in Abständen
von 100 m bis zu einer Distanz von 1,5 km durchgeführt. Als Störquellen werden
Einton-Signale mit den Frequenzen (untere Bandgrenze) und Ausgangsleistungen
entsprechend Tabelle 4.1 benutzt. Die Ergebnisse der Untersuchung sind in Abbil-
Tabelle 4.1: Überblick von zu untersuchenden Störsignalen [Bun15]
Einsatzgebiet Frequenzband Ausgangsleistung
868 MHz-FSK (868 − 868,25) MHz 0 dBm
2,4 GHz-WLAN (2, 412 − 2,477) GHz 20 dBm
5,8 GHz-WLAN (5, 15 − 5,35) GHz 23 dBm
24 GHz-Anwendung (24 − 24,25) GHz 20 dBm
dungen 4.10(a) bis 4.10(d) dargestellt. Anhand Abbildung 4.10(b) wird deutlich,
dass für alle Störsignale ab einer Distanz von der Störquelle zum Objekt von
300 m kein messbarer Distanzfehler auftritt. Für eine Ausgangsleistung der Basis-
station von PBS,TX = 20 dBm tritt dies bereits ab 100 m ein (Abbildung 4.10(d)).
Für praktisch zu realisierende Präzisions-Messanwendungen wird generell ein SNR
größer als 30 dB gefordert [Str14]. Unter Berücksichtigung des SNR wird anhand
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(d) rel. Distanzfehler r/r̄ mit PBS,TX = 20 dBm
Abbildung 4.10: Simulierter relativer Distanzmessfehler r/r̄ und SNR in Abhän-
gigkeit vom Abstand des Störsignals zum aktiven Reflektor für
verschiedene Störsignale mit fosc = 2,45 GHz, finj = 2,44 GHz,
fmod = 10 MHz und Tonfmod = 50 %, d0 = 500 m, BW =
100 MHz und Tr = 1 ms
Abbildung 4.10(a) deutlich, dass WLAN-Störsignale ein SILO-basiertes Radarsys-
tem derart beeinflussen, dass eine zuverlässige Distanzmessung nicht möglich ist.
Bei Verwendung einer höheren Ausgangsleistung der Basisstation sind ein Min-
destabstand der Störquelle zum Objekt von 500 m gefordert. Ab einem Abstand
von 200 m von der Störquelle führt ein FSK-Störsignal nicht mehr zu einer fehler-
haften Distanzmessung. Einzig das untersuchte Störsignal bei 24 GHz beeinträch-
tigt die SILO-basierte Distanzmessung nicht. Daraus lässt sich ableiten, dass der
Betrieb eines FMCW-Sekundärradarsystems basierend auf geschalteten Oszillato-
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ren im ISM-Band bei 2,4 GHz in Gegenwart von Störsignalen mit Ausnahme von
24 GHz-Störsignalen zu einer fehlerhaften bzw. unzuverlässigen Distanzmessung
führen kann. Folglich ist entweder der Entwurf eines Radarsystems bei 24 GHz zu
empfehlen oder es ist sicherzustellen, dass Störquellen weit von dem zu findenden
Objekt entfernt bzw. nicht vorhanden sind.
4.3 Reichweite des SILO-basierten Radarsystems
In Abschnitt 3.3 wird mit Gleichung 3.9 eine Distanzschätzung basierend auf
der verrauschten Phasenabtastung entsprechend eines definierten SNR vorgenom-
men. Die Berechnung bezieht sich aufgrund des sekundären Radarprinzips auf
die Übertragungsstrecke vom aktiven Reflektor zur Basisstation. Anhand Abbil-
dung 3.9 wird deutlich, dass bei praktischen Rampendauern größer als 100 ms die
maximale Distanz Werte annimmt, die über 25 km liegen. Bei Betrachtung der
Übertragungsstrecke von der Basisstation zum aktiven Reflektor sind die Aus-
gangsleistung der Basisstation und die effektive Rauschleistung des geschalteten
Oszillators die Hauptkriterien zur Einschränkung der Reichweite. Für Injektions-
leistungen unterhalb der effektiven Rauschleistung verhält sich das Radarsystem
wie ein Primärsystem, da mit geringer werdender Injektionsleistung die Ausgangs-
leistung des SILO ebenfalls linear abnimmt. Für die Verwendung des geschalteten
Oszillators in einem Sekundärsystem sind dementsprechend Injektionsleistungen
oberhalb der effektiven Rauschleistung notwendig. Dies ermöglicht die Schätzung
der maximalen Reichweite basierend auf der Ausgangsleistung der Basisstation






















Die maximale Reichweite des SILO-basierten Sekundärsystems ist für eine Aus-
gangsleistung der Basisstation von 14 dBm in Abhängigkeit von verschiedenen




















Abbildung 4.11: Schätzung der maximalen Distanz eines FMCW-Radarsystems
basierend auf der effektiven Rauschleistung mit fosc = 2,45 GHz,
PBS,TX = 14 dBm und T = 300 K
4.4 Zusammenfassung
In diesem Kapitel wurde die bisher bekannte Theorie zu geschalteten Oszillatoren
um den Effekt des self-lockings auf das Modulationssignal erweitert. Bei dem
Entwurf eines geschalteten Oszillators ist zur Vermeidung von self-locking eine
Kapazität an die Basis der Fußpunktstromquelle zu schalten. Diese verringert die
Flankensteilheit des Schaltsignals und erhöht dadurch die Sensitivität des SILO.
Auf Systemebene eines SILO-basierten Sekundärradarsystems wurde der Ein-
fluss von Störsignalen auf die Genauigkeit der Distanzmessung untersucht. In
Gegenwart von WLAN- oder FSK-Störsignalen ist eine Distanzmessung nicht zu-
verlässig möglich. Folglich ist das zu entwerfende Radarsystem in einer Umgebung
ohne Störsignale in dem betriebenen Frequenzbereich zu verwenden.
Abschließend wurde die bisherige Theorie zur maximalen Distanzschätzung er-
weitert und durch die effektive Rauschleistung des SILO eingeschränkt. Für eine
praktisch realisierbare Resonatorgüte von 12 kann mit einer Ausgangsleistung der
Basisstation von 14 dBm theoretisch eine Distanz von annähernd 900 m erreicht
werden.
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5.1 Halbleitertechnologie
Im Rahmen dieser Arbeit wurden integrierte Schaltkreise mit der Halbleitertech-
nologie GF7WL der Firma Global Foundries [Ser15], vormals IBM7WL der Fir-
ma IBM, entworfen und hergestellt. Diese Technologie verwendet einen 180 nm-
BiCMOS-Prozess mit zusätzlichen Silizium-Germanium (SiGe) Heterojunction-
Bipolartransistoren (HBT) mit einer maximalen Transitfrequenz von 60 GHz für
Hochfrequenzanwendungen. Unter einer BiCMOS-Halbleitertechnologie versteht
man einen Prozess, in der sowohl Bipolar- als auch Complementary Metal-Oxide-
Semiconductor (CMOS)-Transistoren gefertigt werden können. Für die Verdrah-
tung stehen sieben Metalllagen mit zwei dicken oberen Metallisierungslagen aus
Aluminium und Kupfer (Top-Metal) zur Verfügung. Nachfolgend sind weitere Ei-
genschaften der verwendeten Technologie aufgeführt:
• Präzise Polysilikon-Widerstände mit hohem Widerstand und Diffusions-
Widerstände
• Einlagige und Zweilagige high-K - sowie Metall-Isolator-Metall (MIM )-Ka-
pazitäten
• Varaktoren in verschiedenen Ausführungen (Junction-Varaktor, Hyperab-
rupt-Varaktor und Metal-Oxide-Semiconductor (MOS)-Varaktor)
• Vertikale und laterale PNP-Transistoren
• Feldeffekttransistoren für eine 1,8 V- und 3,3 V-Spannungsversorgung, so-
wohl mit großer Durchbruchspannung als auch mit hoher Schwellspannung
• Isolierte p-dotierte Wannen, um Massen von analogen und digitalen Schal-
tungsblöcken zu trennen
• Spiralförmige single-ended und differenzielle Spulen mit hohen Güten auf-
grund der Verwendung der oberen Metallisierungsebenen
• Schottky-Diode
• Bondbare Pads sowohl für HF-Signale als auch DC-Signale
Der in diesem Kapitel vorgestellte Entwurf von integrierten Schaltungen kann
generell auf jede andere integrierte Schaltkreis (IC)-Technologie mit ähnlichen
Parametern übertragen werden.
47


















Abbildung 5.1: Schematische Darstellung des zu entwerfenden aktiven Reflektors
5.2 Systemüberblick des zu entwerfenden Radarsystems
Wie bereits in Abschnitt 3.3 erwähnt, besteht das zu entwerfende SILO-basierte
FMCW-Radarsystem aus einem geschalteten Oszillator als aktivem Reflektor und
einer Basisstation. Bevor detailliert auf den eigentlichen Entwurf der diskreten
und integrierten Schaltungen eingegangen wird, soll anhand Abbildungen 5.1
und 5.2 ein Überblick über das zu entwerfende Gesamtsystem gegeben werden.
Der aktive Reflektor besteht aus einem integrierten SILO-Schaltkreis basierend
auf einer kreuzgekoppelten oder Common-Base Colpitts-Topologie. Dieser entwor-
fene Schaltkreis befindet sich gemeinsam mit Serial Peripheral Interface (SPI)-
steuerbaren Spannungs- und Stromquellen, einem hochpräzisen Referenzquarz,
einem Mikrocontroller, einem FSK-Kommunikationsmodul und einer Lithium-
Batterie auf einer gestapelten Leiterplattenanordnung in einem Kunststoffgehäu-
se. Die Basisstation besteht ebenfalls aus einer Leitplattenanordnung mit einem
analogen HF-Frontend, einem analogen Basisband, einem FPGA für die digitale
Signalverarbeitung sowie einem GPS-Modul, einem FSK-Kommunikationsmodul
und einer Batterie. Darüber hinaus wird eine weitere Schaltung bestehend aus ei-
nem FSK-Modul zur Kommunikation mit der Basisstation bzw. mit dem aktiven
Reflektor verwendet. In Abschnitt 5.7.2 wird der Einbau der in diesem Kapitel
entworfenen Hard- und Software in einem Gehäuse beschrieben.
Spezifikation
Vor dem Entwurf des regenerativen Verstärkers und der Basisstation des Ra-
darsystems werden nachfolgend beide Baugruppen in den Tabellen 5.1 und 5.2
spezifiziert. Die Zielwerte für den Entdämpfungsfaktor und das Widerstands-
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Abbildung 5.2: Schematische Darstellung der zu entwerfenden Basisstation
Transformationsverhältnis hinsichtlich FMCW-Radarsystemen wurden entspre-
chend [Str14] festgelegt.
5.3 Entwicklung eines kreuzgekoppelten SILO
In diesem Kapitel wird der Entwurf des geschalteten Oszillators basierend auf
der Topologie eines kreuzgekoppelten Oszillators beschrieben. Die Struktur der
Schaltung ist in Abbildung 5.3 dargestellt. Der Resonator wird durch die symme-
trische Spule LT (kL), den Varaktor CV, die Transformationskapazitäten CT sowie
die Eingangskapazitäten der aktiven Stufe beschrieben. Dabei erfolgt die Angabe
der Induktivität der Spule LT sowie der Kapazität des Varaktors CV in Paral-
lelersatzschaltung. Neben den Bauelementwerten werden durch die Widerstände
RV und RL auch Verluste der passiven Spule und des Varaktors modelliert. Die
aktive Stufe umfasst die über die Kapazitäten Ck kreuzgekoppelten Bipolartran-
sistoren T1 und T2. Aufgrund der Kreuzkopplung verfügt die aktive Stufe über
einen theoretischen effektiven negativen Widerstand Rn ≈ − 2gm zur Kompen-
sation der Verluste des Resonators und der daraus resultierenden abklingenden
Oszillation. Die Antenne des aktiven Reflektors wird durch die 50 Ω-Widerstände
Rs symbolisiert. Die Widerstände RB dienen zur Einstellung des Arbeitspunktes
der Bipolartransistoren. Die Fußpunktstromquelle umfasst den Stromspiegel be-
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Tabelle 5.1: Zusammenfassung der Spezifikation des aktiven Reflektors
Bezeichnung Symbol Wert
Resonanzfrequenz fosc 2,45 GHz
Ausgangsleistung Pa ≥ 14 dBm
Modulationsfrequenz fmod (5 − 25) MHz
Einschaltzeit ta < 25 ns
DC-Verlustleistung PDC < 250 mW
Resonatorgüte QRLC ≥ 2
Entdämpfungsfaktor n ≤ (QRLC + 1)
Widerstands-Transformationsverhältnis vT 6 bis 8
Tabelle 5.2: Zusammenfassung der Spezifikation der Basisstation
Bezeichnung Wert
Bandmittenfrequenz f0 + Br/2 2,45 GHz
Rampen-Bandbreite Br 100 MHz
Rampendauer Tr 1 ms - 1 s
Ausgangsleistung Pa ≥ 14 dBm
Sensitivität Pmin < − 80 dBm
stehend aus den Transistoren T3 und T4 sowie dem n-Kanal-Feldeffekttransistor
(NMOS) T5 und der Modulationskapazität Cmod. Wenn der NMOS-Transistor
leitet, fließt der Referenzstrom durch diesen zur Masse. Dabei wird die Basis des
Fußpunktstrom-Transistors T4 auf Masse gezogen und es fließt näherungsweise
ein Fußpunktstrom I0 von null. Die Modulationskapazität Cmod dient der Verbes-
serung der Phasenkohärenz und der Verhinderung des self-lockings entsprechend
Abschnitt 4.1.
5.3.1 Dimensionierung
Zur Dimensionierung der Schaltung dient neben der Schaltung in Abbildung 5.3
auch deren vereinfachtes Model in differenzieller Form entsprechend Abbildung 5.4.
Die Kapazität C0 symbolisiert dabei die Eingangskapazitäten der Bauelemen-
te der aktiven Schaltung sowie deren parasitäre Elemente. Der Widerstand Rn
dient der Darstellung des negativen Kleinsignal-Widerstandes der aktiven Stufe.
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Ua,p














Abbildung 5.3: Schaltbild eines kreuzgekoppelten Oszillators zur Dimensionie-
rung des aktiven Reflektors
Zunächst wird die Transformationskapazität CT entsprechend des Transformati-
onsfaktors vT bestimmt, um den Antennenwiderstand auf einen optimalen Wider-
stand am Knoten des LC-Schwingkreises für hohe Leistungsübertragung und gute
Phasenabtastung festzulegen. Anschließend ist die Induktivität der differenziellen
Spule so zu bestimmen, dass bei der Resonanzfrequenz eine möglichst hohe Güte
und eine kleine Induktivität unter Berücksichtigung der unerwünschten Indukti-
vität der Zuleitungen erreicht wird. Mit der Spule werden im Resonanzfall die
Kapazitäten der aktiven Stufe, des Varaktors und der Transformationskapazität
kompensiert. Der Fußpunktstrom des Oszillators wird hinsichtlich einer benötig-
ten Ausgangsleistung festgelegt, sodass die Bipolartransistoren dimensioniert und
dementsprechend die Kapazität und der negative Widerstand in Abhängigkeit von
der Koppelkapazität bestimmt werden können. Mit der Resonanzbedingung wird
in Abhängigkeit von der Kapazität der aktiven Stufe die Kapazität des Varaktors
bestimmt. Um einen Freiheitsgrad zum Einstellen der Resonanzfrequenz zur Ver-
fügung zu haben, ist bei dem Entwurf des Varaktors auf eine hohe Güte sowie
einen hohen Trimmbereich zu achten. Zur Entdämpfung der Oszillation mit dem
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Antenne,
Transformations-









Abbildung 5.4: Schaltplan des SILO
negativen Widerstand der aktiven Stufe sind die Koppelkapazitäten entsprechend
eines spezifizierten Entdämpfungsfaktors festzulegen. Unter Berücksichtigung der

















berechnet. Daraus wird mit dem Transformationsfaktor vT nach Tabelle 5.1 die
Transformationskapazität CT berechnet (Gleichung 5.2). Mit zunehmendem Trans-
formationsfaktor steigt zwar die Güte des Resonanzkreises QRLC, es sinkt jedoch
dessen Wirkungsgrad ηT. Der Transformationswirkungsgrad beschreibt das Ver-
hältnis der Leistung, die an die Antenne abgegeben wird, zur Leistung die insge-
samt im Parallelschwingkreis umgesetzt wird. Dementsprechend resultiert für das
Produkt ηTQRLC = 1vT
Rres,p
Rs
QRLC bei dem gewählten Transformationsverhältnis
















CT = 920 fF
(5.2)
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Abbildung 5.5: Differenzielle Induktivität und Güte der differenziellen Spule mit
Außendurchmesser von 200µm, Leiterzugbreite von 6µm, Leiter-
zugabstand von 6µm und sechs Windungen
Durch die Transformation entsteht zusätzlich eine am Resonator wirkende Kapa-
zität CT,p.







CT,p = 300 fF
(5.3)
Die Induktivität der Spule wurde zunächst auf LT = 5 nH bei einer Güte
von QL,T = 14 festgelegt und letztendlich simulativ zu LT = 4,7 nH (Abbil-
dung 5.5(a)) und QL,T = 14 (Abbildung 5.5(b)) optimiert. Mit der Güte der






Mit der Resonanzbedingung (Im{Y R} = 0) wird folglich die Kapazität des Va-
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− CT,p − C0
= 600 fF − C0
(5.5)
Als Varaktor wird ein differenzieller MOS-Varaktor basierend auf selbstsperren-
den NMOS-Transistoren entsprechend Abbildung 5.6 verwendet. Für die Varak-
torkapazität wird dabei die arbeitspunktabhängige Gate-Kapazität genutzt. Über
die Steuerspannung als Differenz der Gate-Spannung UCT RL,2 und dem Potential
der n-Wanne UCT RL,1 wird die Kapazität eingestellt. Die Kapazität CS dient der
DC-Entkopplung und beeinflusst die Güte QC,V des Varaktors (Gleichung 5.6).
QC,V = ωCVRV (5.6)
Über dem gesamten Stellbereich weist der gewählte MOS-Varaktor eine Kapazität
von 240 fF bis 600 fF (Abbildung 5.7(a)) sowie eine Güte zwischen 40 bis 60 (Ab-
bildung 5.7(b)) auf. Um eine gute Phasenkohärenz zu erreichen, ist eine hohe Güte
größer als 2 des verlustbehafteten Resonators QRLC ein wichtiges Entwurfskriteri-
um. Zur Berechnung dieser wird zunächst der äquivalente Parallelwiderstand des
Resonanzkreises nach Abbildung 5.4 bestimmt (Gleichung 5.7).
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(b) QC,V in Abhängigkeit von ∆UCT RL
Abbildung 5.7: Differenzielle Kapazität und Güte des verwendeten MOS-
Varaktors mit Transistorlänge von L = 500 nm, Transistorweite



































Mit diesem wird der Fußpunktstrom für die spezifizierte Ausgangsleistung von
14 dBm entsprechend Gleichung 5.8 berechnet [Str14]. Dabei werden eine wir-
kende Kapazität der aktiven Stufe von C0 ≈ 50 fF und der daraus resultierende
äquivalente Parallelwiderstand von Rres,p ≈ 225 Ω sowie die Güte des Varaktors





2RsvTPa = 28 mA (5.8)
Um den berechneten Strom leiten zu können, wurde für die Fußpunktstromquelle
der 20-fache Einheitstransistor mit einer Emitterfläche von jeweils AE = 0,96µm2
verwendet. Um schließlich den spezifizierten Entdämpfungsfaktor zu erzielen, wur-
de der negative Widerstand in Abhängigkeit von der Koppelkapazität in einer
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= −75 Ω (5.9)
Somit wird der Entdämpfungsfaktor als Verhältnis des äquivalenten Parallelwi-
derstandes des Resonanzkreises und des negativen Widerstandes der aktiven Stufe




berechnet. Der Entdämpfungsfaktor n und die Güte des verlustbehafteten Par-
allelresonanzkreises QRLC (Gleichung 5.11) haben einen direkten Einfluss auf die
Anschwingzeit sowie die Phasenkohärenz und sind entsprechend des Quotienten
n−1
QRLC
auf einen Wert von größer als 0,75 zu optimieren [Str14]. Dabei ist zu be-
rücksichtigen, dass der Entdämpfungsfaktor für ein schnelles Anschwingen des
Oszillators hinreichend groß zu wählen ist. Die Güte des Resonanzkreises kann
aufgrund der Verwendung realer Bauelemente nicht beliebig vergrößert werden.
QRLC = Rres,p
√
CT,p + CV + C0
LT
= ωoscRres,p (CT,p + CV + C0)
(5.11)
Der Verlauf der Güte des verlustbehafteten Parallelresonanzkreises QRLC ist in
Abbildung 5.8(a) in Abhängigkeit von der Aussteuerung des Varaktors sowohl ba-
sierend auf vereinfachten Modellen als auch unter Berücksichtigung von Verlusten
dargestellt. Die Abbildung verdeutlicht, dass die Güte von der Steuerspannung
∆UCT RL abhängt und mit zunehmender Steuerspannung ansteigt. Für eine ho-
he Güte ist es somit zweckmäßig den Varaktor mit Steuerspannungen größer als
0,5 V zu betreiben.
Die Widerstände zur Einstellung des Arbeitspunktes RB wurden auf 1 kΩ fest-
gelegt, sodass die Funktionalität des Oszillators nicht beeinflusst wird.
Die Kapazität zur Reduzierung des self-locking-Effektes Cmod wird entspre-
chend der Untersuchungen in Abschnitt 4.1 in einem Bereich von 0 pF bis 20 pF
festgelegt und für höhere Flexibilität als diskretes Bauelement eingesetzt.
In Tabelle 5.3 ist die Dimensionierung aller Schaltungsparameter des kreuzge-
koppelten Oszillators zur Zusammenfassung aufgeführt.
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(b) RRLC in Abhängigkeit von ∆UCT RL
Abbildung 5.8: Simulierte Güte QRLC und parasitärer Parallelwiderstand RRLC




Der kreuzgekoppelte Oszillator wurde in der GF7WL-Technologie der Firma Glo-
bal Foundries entworfen und ist in Abbildung 5.9(a) dargestellt. Dabei dienen
die Pads an den Seiten des integrierten Schaltkreises zur Einstellung der Arbeits-
punktspannungen und Referenzströme. An der Oberseite wird das Modulations-
signal eingespeist. An der Unterseite wird das differenzielle HF-Signal abgegriffen
bzw. das empfangene Rampensignal eingespeist. Bei dem Entwurf des Layouts
wurde auf Symmetrie geachtet. Die Distanz vom Resonator zum HF-Pad beträgt
300µm. Dies entspricht bei der gewählten Resonanzfrequenz des SILO näherungs-
weise 0,2 % der Wellenlänge. Insofern sind im Layout keine weiteren Maßnahmen
zur Kompensation unerwünschter Impedanzen notwendig.
IC-Leiterplatten-Schnittstelle
Die Schnittstelle vom IC zur Leiterplatte erfolgt durch Kleben des Chips auf diese
und Bonden der Pads des IC auf die Pads der Leiterplatte. Dabei erfolgte eine
Untersuchung der Position des IC. Um die Bonddrahtlänge möglichst gering zu
halten und somit die Lastimpedanz des SILO nur geringfügig zu beeinflussen,
wurde der IC in einer Vertiefung (Kavität) (Abbildung 5.10(b)), anstatt direkt
auf der Leiterplatte, platziert (Abbildung 5.10(a)). Die Untersuchungen wurden
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Tabelle 5.3: Zusammenfassung der Dimensionierung des kreuzgekoppelten
Oszillators
Bezeichnung Symbol Wert
Transformationskapazität CT 920 fF
Koppelkapazität Ck 170 fF
Spule LT 4,7 nH, QL,T = 14
Varaktor CV (240 − 600) fF, QC,V ≈ 50
Modulationskapazität Cmod (0 − 20) pF
Kapazität der aktiven Stufe C0 40 fF
Widerstand des LC-Resonators RRLC 900 Ω
Güte des LC-Resonators QRLC 6
äquivalenter Parallelwiderstand Rres,p 225 Ω
negativer Widerstand Rn −75 Ω
Fußpunktstrom im AP I0 28 mA
Transistorgröße T1/T2 20-fach mit 0,96µm2
Bias-Widerstand RB 1 kΩ
mit einem 3D elektromagnetischen (EM) Feldsimulator der Firma CST durch-
geführt. Durch die Kavität verringert sich die Bonddrahtlänge und es verbessert
sich der Eingangsreflexionsfaktor der Schnittstelle. Als Bondverfahren wurde das
Ultraschall Wedge-Wedge-Verfahren mit einem Aluminiumdraht der Dicke 25µm
eingesetzt.
Leiterplatte
Der gefertigte IC wurde auf eine vierlagige Leiterplatte mit einer Gesamtdicke
von 1,6 mm geklebt und gebondet. Als Leiterplattenmaterial wurde FR4 mit ei-
ner relativen Permittivität von ǫr ≈ 4 verwendet. Für eine optimale Quell- bzw.
Lastimpedanz des SILO wurden mit einer EM-Simulation der Firma Sonnet die
Leiterzugbreiten, der Abstand der Leiterzüge und der Leiterplattenaufbau sowohl
für eine differenzielle (Abbildung 5.11(b)) als auch singled-ended-Ausführung (Ab-
bildung 5.11(a)) untersucht. Die Leiterplatte dient der besseren Testbarkeit des
SILO und entspricht dem HF-Teil des aktiven Reflektors entsprechend Abbil-
dung 5.1. Zusätzlich sind auf die Oberseite der Leiterplatte (Abbildung 5.12(a)),
neben dem sich in der Mitte befindenden SILO, diskrete Schaltungsblöcke zur
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(a) Layout des entworfenen kreuz-
gekoppelten SILO in der Größe
750 µm x 920 µm = 0,69 mm2
(b) Gebondeter IC in der Größe
800 µm x 1010 µm = 0,81 mm2 in ei-
ner Kavität auf einer Leiterplatte
Abbildung 5.9: Layout und Foto des gefertigten kreuzgekoppelten SILO
Einstellung des Referenzstromes, ein Referenzquarz als interner Taktgeber sowie
ein Symmetrierglied (Balun) zur Wandlung der differenziellen Signale in single-
ended Signale vorhanden. Auf die Unterseite (Abbildung 5.12(a)) sind diskre-
te programmierbare Schaltungsblöcke zur Einstellung der AP-Spannungen UB,
UCT RL,1 sowie UCT RL,2 gelötet. Diese werden über eine SPI-Schnittstelle und
einen Mikrocontroller programmiert. Die koaxialen Steckverbinder (SMA) die-
nen dem Anschluss der HF-Antenne sowie einem externen Modulationssignal. Die
Spannungsversorgung erfolgt über eine Batterie. Eine Beschreibung der Batterie-,
der Mikrocontroller- und der FSK-Leiterplatten erfolgt in Abschnitt 5.7.1.
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(a) Bond-Schnittstelle ohne Kavität (b) Bond-Schnittstelle mit Kavität



























Abbildung 5.11: Aufbau einer zweilagigen Leiterplatte für den SILO-Schaltkreis
5.3.3 Verifikation
Messaufbau
Zur Charakterisierung des Phasenabtastverhaltens und zur exakten Messung der
Abhängigkeit der Ausgangsleistung des SILO von der Injektionsleistung dient
der in Abbildung 5.13(a) und 5.13(b) dargestellte Messaufbau. Das Injektionssi-
gnal wird mit einem Signalgenerator erzeugt und über einen Leistungsteiler an
den Eingang des SILO geschaltet. Das Injektionssignal sowie das Ausgangssi-
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(a) Oberseite der Leiterplatte (b) Unterseite der Leiterplatte
Abbildung 5.12: Bestückte HF-Leiterplatte des aktiven Reflektors
gnal des SILO werden mit einem Spektrumanalysator und einem 4 GHz-Echtzeit-
Digitaloszilloskop untersucht. Das Oszilloskop dient der Messung der Anschwing-
und Abklingzeit der Oszillation. Das Modulationssignal kann entweder auf dem
HF-PCB mit einem präzisen Quarz (Frequenzstabilität von 10 ppm) der Firma
Abracon oder extern mit einem Signalgenerator eingestellt werden. Dieser ist zu-
sätzlich mit dem Spektrumanalysator und mit dem HF-Signalgenerator über einen
10 MHz-Referenztakt zur Synchronisation verbunden.
Ergebnisse
Mit der in Abschnitt 5.3.1 dimensionierten Schaltung wurden Großsignalunter-
suchungen transient sowie Kleinsignaluntersuchungen mit vereinfachten Model-
len vorgenommen (Simulation). Darüber hinaus wurde das Layout in einer Post-
Layout Simulation unter Berücksichtigung von parasitären Widerständen und
Kapazitäten untersucht (Extraktion). Die gefertigte Schaltung wurde auf die
in Abbildung 5.3.2 dargestellte Leiterplatte montiert und schließlich charakteri-
siert (Messung). Die Ergebnisse werden nachfolgend vorgestellt und untereinander
verglichen.
Die für die Untersuchungen notwendigen Arbeitspunkteinstellungen der Schal-
tung und die entsprechenden Arbeitspunkte sind in Tabelle 5.4 angegeben. Für
den verwendeten Arbeitspunkt wird deutlich, dass die Ausgangsleistung und die
Effizienz bei der gefertigten Schaltung geringer ist als simuliert. Dies ist einerseits
auf zusätzliche Verluste der HF-Leitungen und des SMA-Verbinders auf dem PCB
als auch auf Verluste in dem verwendeten Symmetrierglied zurückzuführen.
Die Fußpunktstromquelle besitzt mit einem dreistufigen Stromspiegel ein Spie-
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-145 dBm bis 18 dBm




































Abbildung 5.13: Schematische Darstellung und Fotografie des Messaufbaus zur
Charakterisierung eines SILO
gelverhältnis von einem einstellbaren Referenzstrom zum Fußpunktstrom des SI-
LO von 200 (1 x 10 x 20). Die daraus resultierende Proportionalität des Fußpunkt-
stromes zum Referenzstrom ist in Abbildung 5.14(a) dargestellt. Mit zunehmen-
dem Referenzstrom wird das in der Schaltung eingestellte Spiegelverhältnis auf-
grund der Stromsättigung der Bipolartransistoren nicht eingehalten, jedoch der
benötigte Fußpunktstrom erzielt.
Im kontinuierlichen Betrieb des SILO als Oszillator wird die DC-Verlustleistung
direkt aus dem Produkt der Versorgungsspannung UCC und dem Mittelwert der
Stromaufnahme berechnet. Unter Berücksichtigung des Modulationssignals und
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Versorgungsspannung UCC 3 V 3 V 3 V
Basis-Steuerspannung UB 1,8 V 1,8 V 1,8 V
Kontrollspannung von CV UCT RL,1 1,5 V 1,5 V 1,5 V
Kontrollspannung von CV UCT RL,2 1,5 V 1,1 V 0,95 V
Referenzstrom Iref 160µA 165µA 165µA
Modulationsfrequenz fmod 10 MHz
Tastverhältnis Tonfmod 50 %
kontinuierlicher VCO Betrieb
Resonanzfrequenz fosc 2,45 GHz 2,45 GHz 2,45 GHz
Ausgangsleistung Pa 14,6 dBm 14,2 dBm 12,6 dBm
DC-Verlustleistung PDC 89,6 mW 90,1 mW 69 mW
Effizienz η 32 % 29 % 26 %
Anschwingzeit tr 4 ns 4 ns 5,5 ns
Frequenzstellbereich ∆fosc 470 MHz 430 MHz 440 MHz
dem damit einhergehenden Tastverhältnis wird die DC-Verlustleitung proportio-
nal zum Tastverhältnis bzw. zur Zeit, in welcher der Oszillator schwingt, reduziert.
Der Mittelwert des aufgenommenen Stromes wird hierbei über eine Periode des
Modulationssignals berechnet. Der Verlauf der Verlustleistung in Abhängigkeit
vom Tastverhältnis ist in Abbildung 5.14(b) dargestellt.
Über den Zusammenhang entsprechend Gleichung 5.8 ergibt sich der in Abbil-
dung 5.15(a) dargestellte Verlauf der Ausgangsleistung Pa des SILO im kontinu-
ierlichen Betrieb als VCO in Abhängigkeit vom Referenzstrom. Dabei wird als
Vergleich die berechnete Ausgangsleistung in Abhängigkeit vom Referenzstrom
zugrunde gelegt. Um die spezifizierte Ausgangsleistung zu erreichen, muss der
Arbeitspunkt-Fußpunktstrom geringfügig gegenüber dem berechneten Wert er-
höht werden. Dies ist auf die Annahme einer rechteckförmigen Aussteuerung im
Gegensatz zu der in der Realität vorliegenden sinusförmigen Aussteuerung der
Fußpunktstromquelle zurückzuführen.
Des weiteren wurde die Abhängigkeit der Ausgangsleistung von der Steuerspan-
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(b) PDC in Abhängigkeit von Tonfmod
Abbildung 5.14: Fußpunktstrom I0 und DC-Verlustleistung PDC des kreuzgekop-
pelten Oszillators in Abhängigkeit vom Referenzstrom Iref sowie
vom Tastverhältnis des Modulationssignals Tonfmod
nung des Varaktors und folglich von der Resonanzfrequenz untersucht. Anhand
Abbildung 5.15(b) wird deutlich, dass die Ausgangsleistung nur geringfügig über
den Verlauf der Steuerspannung schwankt.
Zusätzlich wirkt sich der Fußpunktstrom auf die Resonanzfrequenz des Os-
zillators aus. Die Abhängigkeit ist in Bezug auf den Referenzstrom Iref in Ab-
bildung 5.16(a) dargestellt. Über einen Bereich von 100µA des Referenzstroms
ändert sich die Resonanzfrequenz um 100 MHz.
Um die Resonanzfrequenz der Schaltung unter Berücksichtigung von Ferti-
gungstoleranzen stets auf die Zielfrequenz von 2,45 GHz einstellen zu können,
wird, wie bereits in Abschnitt 5.3.1 erwähnt, ein Varaktor im Resonator verwen-
det. Der Frequenzstellbereich in Abhängigkeit von der Varaktor-Steuerspannung
ist in Abbildung 5.16(b) dargestellt und beträgt für die gemessene Schaltung
440 MHz. Dies entspricht 18 % der Resonanzfrequenz. Der Einstellbereich stimmt
für alle drei Untersuchungen qualitativ gut überein. Aufgrund der Berücksichti-
gung parasitärer Bauelemente, Ungenauigkeiten bei der Extraktion dieser oder
Prozessvariationen bei der Herstellung ist der Einstellbereich bei der Simulation
am größten. Die Zielfrequenz ist bei dem gefertigten Oszillator unter Berück-
sichtigung einer Varaktor-Steuerspannung zum Erreichen hoher Resonatorgüten
einstellbar.
Zusätzlich wurde der Eingangsreflexionsfaktor Γin im ausgeschalteten Zustand
am Eingang des Oszillators untersucht. Er beschreibt das Verhältnis von reflektier-
ter Leistung zu injizierter Leistung. Die reflektierte Leistung steht nicht mehr zur
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(b) Pa in Abhängigkeit von ∆UCT RL
Abbildung 5.15: Ausgangsleistung Pa des kreuzgekoppelten Oszillators im konti-
nuierlichen Betrieb in Abhängigkeit vom Referenzstrom Iref und
der Steuerspannung ∆UCT RL
Definition der Startphase des Oszillationssignals zur Verfügung. Aufgrund der Un-
tersuchung im ausgeschalteten Zustand ist der Reflexionsfaktor unabhängig vom
Fußpunktstrom. Der Eingangsreflexionsfaktor ist abhängig von der Anpassung am
Eingang des Oszillators, welche von dem Widerstands-Transformationsverhältnis,
der Güte des Resonators und demzufolge auch vom äquivalenten Parallelwider-
stand am Resonator abhängig ist. Der gewählte Widerstands-Transformations-
faktor vT gilt als praktikabler Kompromiss hinsichtlich einer optimalen Resonator-
güte QRLC und des Eingangsreflexionsfaktors Γin. Der Eingangsreflexionsfaktor
beträgt bei der Zielfrequenz −10 dB und ist in Abbildung 5.17 in einem Bereich
von 1 GHz bis 10 GHz dargestellt. Danach werden ungefähr 10 % der Eingangs-
leistung reflektiert und stehen für die Definition der Startphase des Oszillators
nicht zur Verfügung.
Ein weiterer wichtiger Entwurfsparameter der Schaltung ist dessen Anschwing-
zeit tr. Diese ist als Zeit definiert, welche der Oszillator benötigt, um die Hälfte sei-
ner maximalen Amplitude zu erreichen. Beim Ausschalten des NMOS-Transistors
wird die an dem Basisknoten des Fußpunkt-Transistors wirkende Kapazität ge-
laden, bis die Basis-Emitter-Spannung UBE im Arbeitspunkt erreicht ist. Dieser
Zeitpunkt wird sowohl vom Referenzstrom als auch von der Modulationskapazi-
tät Cmod und der Kapazität am Basisknoten des Transistors T4 beeinflusst. Auf-
grund eines verzögerten Anschwingens erfolgt eine Verschiebung des Phasenab-
tastzeitpunktes. In Abhängigkeit vom Referenzstrom ist die Anschwingzeit in Ab-
bildung 5.18(a) dargestellt. Es wird gezeigt, dass mit zunehmendem Arbeitspunkt-
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(b) fosc in Abhängigkeit von ∆UCT RL
Abbildung 5.16: Resonanzfrequenz fosc des kreuzgekoppelten Oszillators in Ab-




















Abbildung 5.17: Eingangsreflexionsfaktor im ausgeschalteten Zustand des kreuz-
gekoppelten Oszillators
strom die Anschwingzeit abnimmt, da der Umladevorgang der Kapazität am Ba-
sisknoten von Transistor T4 schneller erfolgt. Zusätzlich zeigt Abbildung 5.18(b),
dass mit zunehmender Injektionsleistung Pinj die Anschwingzeit geringer wird.
Dies geht einher mit dem in Abbildung 3.3 dargestellten Anschwingverhalten ei-
nes geschalteten Oszillators. Das injektionsleistungsabhängige Anschwingen eines
geschalteten Oszillators ermöglicht die Demodulation eines amplitudenmodulier-
ten Signals mit einer Hüllkurven-Demodulation und ermöglicht somit den Ein-
satz eines SILO in einem Datenübertragungssystem. Mit den Ergebnissen der
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Pinj = −80 dBm
Pinj = −70 dBm
Pinj = −60 dBm
Pinj = −50 dBm
(b) tr in Abhängigkeit von Pinj (simuliert)
Abbildung 5.18: Anschwingzeit des kreuzgekoppelten Oszillators tr in Ab-
hängigkeit vom Referenzstrom Iref für Pinj = −90 dBm und
der Injektionsleistung Pinj mit Cmod = 20 pF, fosc = 2,45 GHz,
fmod = 10 MHz und Tonfmod = 50 %
Simulation des LC-Resonators unter Berücksichtigung von parasitären Einflüs-
sen wird die eingangsbezogene Rauschleistung als wichtiger Systemparameter aus
dem Ausgangs-Frequenzspektrum (Abbildung 5.19) abgeschätzt. Dabei muss die
effektive Rauschleistung unter Berücksichtigung des verlustbehafteten Resonators
über einen Spannungsteiler bestehend aus dem transformierten Quellwiderstand
und dem resultierenden Resonatorwiderstand im Resonanzfall auf den Eingang













Somit ergibt sich für eine Güte des Resonators im Bereich von 2 bis 8 (Ab-
bildung 5.8(a)) und einem resultierenden parallelen Verlustwiderstand RRLC im
Bereich von 690 Ω bis 950 Ω (Abbildung 5.8(b)) eine eingangsbezogene Rausch-
leistung im Bereich von −76 dBm bis −82 dBm.
Anhand des Ergebnisses kann festgestellt werden, dass der entworfene SILO für
Injektionsleistungen größer −76 dBm als idealer regenerativer Verstärker arbeitet
und in dem zu entwerfenden sekundären FMCW-Radarsystem verwendet werden
kann. Für kleinere Injektionsleistungen nimmt die SILO-Ausgangsleistung linear
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Abbildung 5.19: Gemessenes Frequenzspektrum des kreuzgekoppelten Oszil-
lators mit fosc = 2,45 GHz, Pinj = −40 dBm, finj = 2,44 GHz,
fmod = 10 MHz, Tonfmod = 50 % und RBW = 100 Hz
mit der Injektionsleistung ab.
Entsprechend des vorgestellten Messaufbaus wurde die Phasenkohärenz des SI-
LO charakterisiert. Dabei wird der Spitzenwert der Einhüllenden der phasenkohä-
renten Signalanteile in Abhängigkeit von der Injektionsleistung untersucht. Aus
dem extrapolierten Schnittpunkt der Geraden (gestrichelt dargestellt) wird die
eingangsbezogene Rauschleistung Pi,N berechnet. In Abbildung 5.20 ist der Spit-
zenwert der Einhüllenden des Leistungsspektrums PSO,einh,max in Abhängigkeit
von der Injektionsleistung Pinj für verschiedene Werte der Modulationskapazität
Cmod dargestellt. Es wird deutlich, dass durch das Einführen einer Modulations-
kapazität, wie bereits in Abschnitt 4.1 beschrieben, die Phasenkohärenz des SILO
verbessert und der Effekt des self-lockings auf das Modulationssignal verhindert
wird. In Tabelle 5.5 ist die eingangsbezogene Rauschleistung für die Kapazitäts-
werte von 0 pF bis 20 pF dargestellt. Für eine Modulationskapazität ab 10 pF
liegt die eingangsbezogene Rauschleistung im mit Gleichung 5.12 berechneten
theoretischen Bereich. Der entworfene kreuzgekoppelte Oszillator kann dement-
sprechend ab einer Injektionsleistung von −79 dBm bei einer Modulationskapazi-
tät von 20 pF als regenerativer Verstärker für ein FMCW-Sekundärradarsystem
verwendet werden.
5.4 Entwurf eines Common-Base Colpitts-SILO
In diesem Abschnitt wird der Entwurf des Common-Base Colpitts-Oszillators ent-
sprechend der in Abbildung 5.21 dargestellten Schaltung beschrieben. Wie beim
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Cmod = 0 pF
Cmod = 10 pF
Cmod = 20 pF
0 pF: (Pi,N, Po,N)
10 pF: (Pi,N, Po,N)
20 pF: (Pi,N, Po,N)
Abbildung 5.20: Spitzenwert der Einhüllenden des Leistungsspektrums
PSO,einh,max sowie die eingangsbezogene Rauschleistung Pi,N des
kreuzgekoppelten Oszillators in Abhängigkeit von der Injektions-
leistung Pinj für verschiedene Werte der Modulationskapazität
Cmod
Tabelle 5.5: Eingangsbezogene Rauschleistung Pi,N des kreuzgekoppelten Oszilla-
tors für verschiedene Werte der Modulationskapazität Cmod
Cmod Pi,N
0 pF −66 dBm
10 pF −76 dBm
20 pF −79 dBm
kreuzgekoppelten Oszillator auch, wird der Resonator durch die symmetrische
Spule LT (kL), den Varaktor CV, die Transformationskapazitäten CT sowie die
Eingangskapazitäten der aktiven Stufe beschrieben. Die Transistoren T1 sowie T2
sind in Basisschaltung ausgeführt, wobei die Kapazitäten Ck und CE als kapazi-
tiver Spannungsteiler zur Rückkopplung dienen und mithin die Mitkopplung zur
Oszillation herstellen. Zusätzlich dienen die Kapazitäten der Entkopplung der
Arbeitspunktspannungen. Mit dem Widerstand RB wird der Arbeitspunkt der
aktiven Stufe eingestellt. Um zwei identische geschaltete Fußpunktstromquellen
zu vermeiden, wird mit Transistor T7 nur eine Fußpunktstromquelle gemeinsam
mit einem kreuzgekoppelten Transistorpaar (T3 und T4) als Strom-Umschalter
nach [AH02] verwendet.
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LT , kL, RL
UCCUCC
Abbildung 5.21: Schaltbild eines Common-Base Colpitts-Oszillators zur Dimen-
sionierung des aktiven Reflektors
5.4.1 Dimensionierung
Die Dimensionierung erfolgt analog Abschnitt 5.3.1, jedoch mit der Wahl der
oberen Grenze des Widerstands-Transformationsverhältnisses vT von acht. In der
Tabelle 5.6 ist die Dimensionierung für den Entwurf des Common-Base Colpitts-
Oszillators dargestellt.
5.4.2 Verifikation
Die Fertigung und Montage auf dem PCB in einer Kavität erfolgt analog dem Ent-
wurf des kreuzgekoppelten Oszillators. In Abbildung 5.4.2 ist sowohl das Layout
des IC als auch die gefertigte Schaltung abgebildet. Die Schaltung wurde ebenfalls
in der GF7WL-Technologie der Firma Global Foundries hergestellt. Der Span-
nungsabfall über dem kreuzgekoppelten Paar bedingt eine Erhöhung der Anzahl
von parallel geschalteten Transistoren, um die spezifizierte Ausgangsleistung zu
erhalten. Infolgedessen ist das Layout des Common-Base Colpitts-Oszillators (Ab-
bildung 5.9(a)) breiter als das Layout des kreuzgekoppelten Oszillators (Abbil-
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Tabelle 5.6: Zusammenfassung der Dimensionierung des Common-Base Colpitts-
Oszillators
Bezeichnung Symbol Wert
Transformationskapazität CT 750 fF
Koppelkapazität Ck 150 fF
Emitterkapazität CE 495 fF
Spule LT 3,9 nH, QL,T = 15
Varaktor CV (240 − 600) fF, QC,V ≈ 50
Modulationskapazität Cmod (0 − 20) pF
Kapazität der aktiven Stufe C0 515 fF
Widerstand des LC-Resonators RRLC 710 Ω
Güte des LC-Resonators QRLC 8
äquivalenter Parallelwiderstand Rres,p 256 Ω
negativer Widerstand Rn −49 Ω
Fußpunktstrom im AP I0 30 mA
Transistorgröße T1, T2 40-fach mit AE = 0,96µm2
Bias-Widerstand RB 1 kΩ
dung 5.22(a)).
Die Funktionalität der Schaltung wurde entsprechend des kreuzgekoppelten
Oszillators transient sowie im Kleinsignalbetrieb mit vereinfachten Modellen un-
tersucht (Simulation). Darüber hinaus wurde das Layout in einer Post-Layout-
Simulation unter Berücksichtigung von parasitären Widerständen und Kapazitä-
ten untersucht (Extraktion). Zur Charakterisierung des SILO dient ebenfalls der
in Abbildung 5.13(a) dargestellte Messaufbau. Die Ergebnisse werden nachfolgend
vorgestellt und untereinander verglichen.
Die für die Untersuchungen notwendigen Arbeitspunkteinstellungen der Schal-
tung und die entsprechenden Arbeitspunkte sind in Tabelle 5.7 gegeben.
Die Fußpunktstromquelle besitzt mit einem dreistufigen Stromspiegel ein Spie-
gelverhältnis von einem einstellbaren Referenzstrom zum Fußpunktstrom des SI-
LO von 240 (1 x 8 x 30). Die Abhängigkeit des Fußpunktstromes vom Referenz-
strom ist in Abbildung 5.23 dargestellt. Mit zunehmendem Referenzstrom, insbe-
sondere ab einem Referenzstrom von 150µA, wird das in der Schaltung eingestellte
Spiegelverhältnis nicht eingehalten. Bei einem Referenzstrom von 200µA beträgt
das Spiegelverhältnis 150. Aufgrund des zusätzlichen kreuzgekoppelten Transis-
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(a) Layout des entworfenen Common-
Base Colpitts-SILO in der Größe
825 µm x 960 µm = 0,79 mm2
(b) Gebondeter IC in der Größe
874 µm x 1047 µm = 0,92 mm2 in ei-
ner Kavität auf einer Leiterplatte
Abbildung 5.22: Layout und Foto des gefertigten Common-Base Colpitts-SILO
torpaares als Strom-Umschalter ist der mögliche Spannungshub der Schaltung re-
duziert, sodass eine hohe Anzahl von parallel geschalteten Transistoren benötigt
wird, um den spezifizierten Fußpunktstrom zu leiten. Dies wiederum begrenzt
die Aussteuerbarkeit der Fußpunktstromquelle. Trotz dieser Einschränkung ist
der benötigte Fußpunktstrom zum Erreichen der spezifizierten Ausgangsleistung
einstellbar.
In den Abbildungen 5.24(a) und 5.24(b) ist die Ausgangsleistung des Common-
Base Colpitts-Oszillators im kontinuierlichen Betrieb in Abhängigkeit vom Refe-
renzstrom und der Varaktor-Steuerspannung dargestellt. Wie bei dem kreuzge-
koppelten Oszillator auch, ist die Ausgangsleistung aufgrund der Annahme der
rechteckförmigen Aussteuerung in Abhängigkeit vom Fußpunktstrom größer als
in der entworfenen Schaltung. Deswegen muss der Referenzstrom erhöht werden,
um die gleiche Ausgangsleistung zu erreichen (Abbildung 5.24(a)). Die Ausgangs-
leistung ist nur geringfügig von der Steuerspannung des Varaktors und folglich
von der Resonanzfrequenz abhängig (Abbildung 5.24(b)).
Die Abhängigkeit der Resonanzfrequenz vom Referenzstrom Iref ist in Abbil-
dung 5.25(a) dargestellt. Über einen Bereich von 100µA des Referenzstroms än-
dert sich die Resonanzfrequenz um weniger als 50 MHz. Der Frequenzstellbereich
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Versorgungsspannung UCC 3 V 3 V 3 V
Basis-Steuerspannung UB 3 V 3 V 3 V
Kontrollspannung von CV UCT RL,1 1,5 V 1,5 V 1,5 V
Kontrollspannung von CV UCT RL,2 2,6 V 1 V 0,8 V
Referenzstrom Iref 180µA 155µA 190µA
Modulationsfrequenz fmod 10 MHz
Tastverhältnis Tonfmod 50 %
kontinuierlicher VCO Betrieb
Resonanzfrequenz fosc 2,45 GHz 2,45 GHz 2,45 GHz
Ausgangsleistung Pa 13,8 dBm 14 dBm 12,3 dBm
DC-Verlustleistung PDC 90 mW 91 mW 75 mW
Effizienz η 26,3 % 26,3 % 26,3 %
Anschwingzeit tr 7,9 ns 9,2 ns 6,5 ns
Frequenzstellbereich ∆fosc 400 MHz 310 MHz 300 MHz
der Schaltung ist in Abbildung 5.25(b) dargestellt. Wie zu erwarten, sinkt die
Resonanzfrequenz in Abhängigkeit von der Aussteuerung in der extrahierten und
gefertigten Schaltung aufgrund zusätzlicher parasitärer Kapazitäten. Aufgrund
der hohen Anzahl von Bipolartransistoren in der aktiven Stufe und der Verdrah-
















Abbildung 5.23: Fußpunktstrom I0 des Common-Base Colpitts-Oszillators in Ab-
hängigkeit vom Referenzstrom Iref
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der Simulation. Dies hat zur Folge, dass die Resonanzfrequenz in der gefertigten
Schaltung näherungsweise 150 MHz unterhalb des simulierten Wertes liegt. Um
den Arbeitspunkt im Bereich hoher Resonatorgüten festzulegen, wurde die Spule
nach Abbildung 5.8(a) so dimensioniert, dass ab einer Steuerspannung von 0 V
die spezifizierte Resonanzfrequenz erreicht wird.
Des weiteren wurde auch bei dem Common-Base Colpitts-Oszillator der Ein-
gangsreflexionsfaktor Γin im ausgeschalteten Zustand am Schaltungseingang un-
tersucht. Der gewählte Widerstands-Transformationsfaktor gilt als praktikabler
Kompromiss hinsichtlich einer guten Anpassung und beträgt wie bei dem kreuzge-
koppelten Oszillator aufgrund der Anpassung mit dem Widerstands-Transforma-
tionsfaktor −11 dB. Der Eingangsreflexionsfaktor ist in Abbildung 5.26 ebenfalls
in einem Bereich von 1 GHz bis 10 GHz dargestellt.
Die Anschwingzeit ist in Abhängigkeit vom Referenzstrom sowie in Abhängig-
keit von der Injektionsleistung in den Abbildungen 5.27(a) und 5.27(b) dargestellt.
Es wird gezeigt, dass mit zunehmendem Arbeitspunktstrom sowie zunehmender
Injektionsleistung die Anschwingzeit abnimmt.
Die eingangsbezogene Rauschleistung wird wie bei dem kreuzgekoppelten Os-
zillator entsprechend Gleichung 5.12 unter Berücksichtigung der Güte des Reso-
nators im Bereich von 4 bis 9 (Abbildung 5.28(a)) sowie dessen resultierender
paralleler Verlustwiderstand im Bereich von 550 Ω bis 730 Ω (Abbildung 5.28(b))





































(b) Pa in Abhängigkeit von ∆UCT RL
Abbildung 5.24: Ausgangsleistung Pa des Common-Base Colpitts-Oszillators im
kontinuierlichen Betrieb in Abhängigkeit vom Referenzstrom Iref
und der Steuerspannung ∆UCT RL
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(b) fosc in Abhängigkeit von ∆UCT RL
Abbildung 5.25: Resonanzfrequenz fosc des Common-Base Colpitts-Oszillators




















Abbildung 5.26: Eingangsreflexionsfaktor im ausgeschalteten Zustand des
Common-Base Colpitts-Oszillators
tung ein Bereich von von −79 dBm bis −83 dBm.
In Abbildung 5.29 ist der Spitzenwert der Einhüllenden des Leistungsspektrums
in Abhängigkeit von der Injektionsleistung für verschiedene Modulationskapazitä-
ten Cmod dargestellt. Wie bei dem kreuzgekoppelten Oszillator auch, wird durch
die Modulationskapazität die Phasenkohärenz des SILO verbessert und der Ef-
fekt des self-lockings auf das Modulationssignal verhindert. In Tabelle 5.8 ist die
eingangsbezogene Rauschleistung für die Kapazitätswerte von 0 pF bis 20 pF dar-
gestellt. Im Vergleich zum kreuzgekoppelten Oszillator ist die eingangsbezogene
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Tabelle 5.8: Eingangsbezogene Rauschleistung Pi,N des Common-Base Colpitts-
Oszillators für verschiedene Werte der Modulationskapazität Cmod
Cmod Pi,N
0 pF −67 dBm
10 pF −73 dBm
20 pF −79 dBm
Rauschleistung erst bei einer Modulationskapazität von 20 pF im theoretisch be-
rechneten Bereich. Der entworfene Common-Base Colpitts-Oszillator kann da-
her ab einer Injektionsleistung von −79 dBm bei einer Modulationskapazität von
20 pF als regenerativer Verstärker für ein FMCW-Sekundärradarsystem verwen-
det werden. Verglichen mit dem kreuzgekoppelten Oszillator, ist die eingangsbezo-
gene Rauschleistung stärker abhängig von der Modulationskapazität. Hinsichtlich






























Pinj = −80 dBm
Pinj = −70 dBm
Pinj = −60 dBm
Pinj = −50 dBm
(b) tr in Abhängigkeit von Pinj (simuliert)
Abbildung 5.27: Anschwingzeit des Common-Base Colpitts-Oszillators tr in Ab-
hängigkeit von dem Referenzstrom Iref für Pinj = −90 dBm und
in Abhängigkeit von der Injektionsleistung Pinj mit Cmod = 0 pF,
fosc = 2,45 GHz und Tonfmod = 50 %
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(b) RRLC in Abhängigkeit von ∆UCT RL
Abbildung 5.28: Simulierte Güte QRLC und parasitärer Parallelwiderstand RRLC
des extrahierten Resonanzkreises in Abhängigkeit von der
Varaktor-Steuerspannung ∆UCT RL
5.5 Entwurf einer Frequenzregelung für einen kreuzgekoppelten
SILO
In den bisher entworfenen SILOs wurde die Resonanzfrequenz extern über die
Kontrollspannungen des Varaktors eingestellt. Weiterhin wurde der Modulations-
takt entweder durch einen präzisen Quarz mit fester Frequenz und festem Tast-
verhältnis oder extern durch einen Signalgenerator bereitgestellt. Für Systeme,
welche bei Betrieb aufgrund von Fertigungstoleranzen, Temperaturschwankun-
gen oder anderen externen Einflüssen nicht auf die spezifizierte Resonanzfrequenz
als wichtigen Schaltungsparameter eingestellt werden können, ist eine Frequenz-
regelung notwendig. Dies trifft insbesondere auf das in dieser Arbeit vorgestellte
Projekt zu, da im Notfall keine Zeit zur Konfiguration der aktiven Reflektoren
zur Verfügung steht. Mithin ist eine Regelschaltung zu entwerfen, mit der die Os-
zillationsfrequenz des SILO auf die Mittenfrequenz des ISM-Bandes von 2,45 GHz
geregelt werden kann. Um die Modulationsfrequenz und das Tastverhältnis ein-
stellen zu können, wird auch das Modulationssignal regelbar ausgeführt. In diesem
Abschnitt wird anschließend der Entwurf beider Schaltungen vorgestellt. Einen
Überblick über die zu entwerfende Schaltung ist in dem Blockdiagramm in Ab-
bildung 5.30 dargestellt. Beide Regelschaltungen beziehen das Referenzsignal von
einem 8 MHz-Referenzquarz mit einer Frequenzstabilität von 100 ppm.
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Cmod = 0 pF
Cmod = 10 pF
Cmod = 20 pF
0 pF: (Pi,N, Po,N)
10 pF: (Pi,N, Po,N)
20 pF: (Pi,N, Po,N)
Abbildung 5.29: Spitzenwert der Einhüllenden des Leistungsspektrums
PSO,einh,max sowie die extrapolierte eingangsbezogene Rausch-
leistung Pi,N des Common-Base Colpitts-Oszillators in Abhän-












Abbildung 5.30: Blockdiagramm der zu entwerfenden Schaltung
5.5.1 Entwurf einer Phasenregelschleife für den SILO
Die Frequenzregelung des in Abschnitt 5.3 entworfenen SILO basiert grundlegend
auf einer Phasenregelschleife (PLL) mit Ladungspumpe (CP) und besteht zusätz-
lich aus einem Phasen-Frequenz-Detektor (PFD), dem SILO als spannungsgesteu-
erten Oszillator sowie einem Fractional-N-Frequenzteiler [Bes03, Sch12]. Um die
spezifizierte Resonanzfrequenz von 2,45 GHz auf die Referenzfrequenz von 8 MHz
zu teilen, ist ein gebrochen rationales Teilerverhältnis von 306,25 und somit ein
einstellbarer Fractional-N- anstatt eines festen Integer-N-Frequenzteilers notwen-
dig. An den Ausgang des SILO ist die Antenne geschaltet. Während des Betriebes
des VCO als SILO wird dieser kontinuierlich mit einem Modulationssignal mit
bestimmter Frequenz und Tastverhältnis geschaltet. Dabei ist der Mittelwert der
Resonanzfrequenz des SILO nicht gleich der Zielfrequenz. Es ist das Bestreben
der PLL diesen Frequenzunterschied auszuregeln, sodass stets die Zielfrequenz
erreicht wird. Für die Eigenschaft des SILO ist dies hingegen unerwünscht und
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Abbildung 5.31: Blockdiagramm der Frequenzregelung des SILO
führt zu fehlerhaften Messergebnissen bei einer Distanzmessung. Es ist somit not-
wendig mit der PLL die Resonanzfrequenz des VCO zunächst einzustellen und
anschließend während des SILO-Betriebs die Regelfunktion zu unterbrechen. Dies
wiederum führt zu einer Frequenzänderung des SILO, da sich im Laufe der Zeit
die Kontrollspannung des Varaktors ändert. Dementsprechend ist periodisch ab
einem bestimmten Frequenzunterschied zwischen Soll- und Istfrequenz ein Nach-
regeln der Resonanzfrequenz des SILO erforderlich. Sobald die Zielfrequenz wieder
erreicht ist, wird der VCO als SILO betrieben. Dieser Ablauf ermöglicht ein auto-
matisches Regeln der Resonanzfrequenz des VCO sowie einen Betrieb als SILO.
Die Entwicklung aller Komponenten der PLL mit Ausnahme des digital synthe-
tisierten Frequenzteilers erfolgte in einem analogen Entwurfsprozess. Nachfolgend
wird der Entwurf der einzelnen Komponenten beschrieben.
Entwurf des Phasen-Frequenz-Detektors
Der PFD dient dem Vergleich des Referenzsignals fref mit dem rückgekoppelten
und geteilten Oszillationssignal fdiv. Die Breite der erzeugten Frequenzpulse ist
dabei proportional zu dem Frequenz- und Phasenunterschied. Wenn beispielswei-
79






























(b) Erweiterung des PFD
Abbildung 5.32: Schaltung des PFD in der Standard-Topologie und um ein selek-
tives UND-Gatter erweitert
se die Referenzfrequenz höher ist als die Frequenz des rückgekoppelten Signals,
somit eine positive Taktflanke von fref vor fdiv erfolgt, wird das Signal UUP lo-
gisch eins und die CP lädt die Kapazität des Schleifenfilters. Dadurch steigt folg-
lich die Kontrollspannung UCT RL des VCO und die Resonanzfrequenz nimmt zu.
Im entgegengesetzten Fall, wenn die Frequenz des rückgekoppelten Signals hö-
her ist als die Referenzfrequenz, somit die positive Taktflanke von fref vor fdiv
erfolgt, wird das Signal UDN logisch eins und die Ladungspumpe entlädt die Ka-
pazität des Schleifenfilters. Die Resonanzfrequenz sinkt dementsprechend. Zum
Zeitpunkt, wenn sowohl UUP als auch UDN logisch eins sind, werden beide Flip-
Flops (FF) zurückgesetzt. Um die Regelfunktion der PLL zu unterbrechen, ist
es notwendig, die Standard-Topologie des PFD (Abbildung 5.32(a)) zu erwei-
tern (Abbildung 5.32(b)). Dies ermöglicht ein selektives Rücksetzen beider FFs
über ein zusätzliches UND-Gatter, wodurch die Ladungspumpe in einen hoch-
ohmigen Zustand überführt wird. Als Ladungspumpe wird die Schaltung ent-
sprechend [JWE14] verwendet. Im hochohmigen Zustand ist die Ladung auf dem
Schleifenfilter isoliert und demzufolge die Kontrollspannung des SILO konstant.
Nur aufgrund von Leckströmen ändert sich die Kontrollspannung und folglich
über die Steilheit des Oszillators (KVCO) auch dessen Resonanzfrequenz mit der
Zeit, sodass ein periodisches Nachregeln der Frequenz erforderlich ist.
Entwurf des Schleifenfilters
Als Schleifenfilter wird ein Tiefpass dritter Ordnung nach Abbildung 5.33(a) ver-
wendet und für größere Flexibilität mit diskreten Bauelementen auf dem PCB
realisiert. Die Stabilität des Regelkreises wurde mit MATLAB über den gesam-
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Abbildung 5.34: Blockdiagramm des Multi-Modulus-Frequenzteilers
ten Einstellbereich des Oszillators und den daraus resultierenden Teilerverhält-
nissen überprüft. Für einen Ladungspumpenstrom von 200µA und ein KVCO von
147 MHz/V ergibt sich eine Bandbreite des Filters von 167 kHz und eine Phasen-
reserve von 59 ◦.
Entwurf des Fractional-N-Frequenzteilers
Der Frequenzteiler besteht aus einem achtstufigen Integer-N-Multi-Modulus-Teiler
(MMD) (Abbildung 5.34) und einem Sigma-Delta-Modulator (SDM). Mit dem
SDM werden die auf natürlichen Zahlen basierenden Teilerverhältnisse (INT) um
einen gebrochenen Wert (FRAC) zwischen 0 und 1 erweitert. Die resultierende
Summe ändert sich pro Taktzyklus und erzeugt somit im zeitlichen Mittel ein


































Abbildung 5.35: Blockdiagramm der „geteilt durch 2-3-Zelle“
Multi-Modulus-Teiler
Der MMD besteht aus einem dreistufigen Prescaler in Stromschaltlogik (CML)
und einem fünfstufigen CMOS-Teiler aus digitalen Standardzellen. Dabei ist jede
Stufe eine „geteilt durch 2-3-Zelle“ basierend auf Latches (Abbildung 5.35). Die
Funktionalität einer „geteilt durch 2-3-Zelle“ ist ausführlich in [RPD06] beschrie-
ben und soll hier nicht näher erläutert werden. Die Aufteilung in einen CML- und
CMOS-Schaltungsblock ist notwendig, da in der verwendeten Technologie Stan-
dardzellen nur bis zu einer Frequenz von 400 MHz zuverlässig einsetzbar sind.
Das Grundprinzip des MMD wurde in [VFL+00] vorgestellt und in [ESES+15]
hinsichtlich eines robusteren Verhaltens und größeren Teilerverhältnissen erwei-
tert. Mithin wird das Teilerverhältnis in Abhängigkeit von der Stufenanzahl n und






Bei dem verwendeten achtstufigen MMD (n = 8) mit einem 9-Bit-Teilerwort
(FRACINT) und zwei Moduli (k = 2) können Teilerverhältnisse von 64 bis 511
eingestellt werden. Die Modulus-Erweiterungen werden durch eine Erweiterung
der „geteilt durch 2-3-Zellen“ in den letzten drei Stufen mit einem zusätzlichen
Eingang zum asynchronen Setzen der Latches L1 und L2 sowie Rücksetzen der
Latches L3 und L4 realisiert.
Der Einsatz der CML-Logik für die ersten drei Teilerstufen bedingt zwar ei-
ne höhere Stromaufnahme jedoch skaliert diese mit der Frequenz. In jeder Tei-
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Abbildung 5.36: Schaltung und Bauelementwerte der CML-
Arbeitspunkteinstellung
lerstufe kann somit der Fußpunktstrom halbiert und die Gesamtstromaufnahme
gesenkt werden. In der ersten „geteilt durch 2-3-Zelle“ ist der Fußpunktstrom
auf 1,6 mA eingestellt. In den nachfolgenden Stufen sinkt dieser somit auf 800µA
sowie 400µA. In Abbildung 5.36 sind die Schaltung und die entsprechenden Bau-
elementwerte zur Überführung des differentiellen Ausgangssignales des SILO auf
die für die CML-Logik benötigten Pegel dargestellt. Der Gleichtakt wird dabei auf
1,2 V bei einer Amplitude von 200 mV eingestellt. Die Schaltung des verwendeten
Latches in CML-Logik ist in Abbildung 5.37(a) dargestellt. Mit der CML-Logik ist
es zusätzlich möglich das UND-Gatter direkt mit einem Latch zu verbinden. Diese
Schaltung ist in Abbildung 5.37(b) abgebildet. Weiterhin ist in Abbildung 5.38
die Schaltung zur Überführung der CML-Logik nach den ersten drei Teilerstufen
in die CMOS-Logik für die weiteren fünf Teilerstufen abgebildet. Die Größe der
entsprechenden Transistoren von Abbildung 5.38 sind in Tabelle 5.9 aufgelistet.
Als Referenzstrom wird 100µA verwendet.
Sigma-Delta-Modulator
Zur Erweiterung des Integer-N-Teilers zu einem Fractional-N-Teiler wird ein Multi
Stage Noise Shaping (MASH)-SDM basierend auf drei kaskadierten 25-Bit-Akku-





= 0,2 Hz (5.15)
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(b) Latch mit UND-Gatter
Abbildung 5.37: Schaltung des CML-Latches sowie CML-Latches mit UND-Gat-
ter [AP05]

















Abbildung 5.38: Schaltung des CML-zu-CMOS-Pegelwandlers
möglich. Die Schaltung wurde nach [Jor15] mit der Hardware-Beschreibungssprache
Verilog in einem digitalen Entwurfsprozess entworfen.
Zusammenfassung
In Tabelle 5.10 ist die Dimensionierung der PLL für den SILO zusammenfassend
aufgeführt.
5.5.2 Entwurf einer Phasenregelschleife für den Modulationstakt
Die Einstellung des SILO-Modulationssignals erfolgt ebenfalls mit einer Phasen-
regelschleife. Dabei wird der in Abbildung 5.32(a) dargestellte PFD und die für
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T11, T12, T13 14,4 0,18
T16, T17, T18 7,2 0,18
T1, T2, T3, T4, T5, T10 28,8 0,18
T6, T7, T8, T9, T14, T15 14,4 0,18
T19, T20, T21 224 1
Tabelle 5.10: Zusammenfassung der Dimensionierung der PLL des SILO
Bezeichnung Symbol Wert
Referenztakt fref 8 MHz
Strom der CP ICP 200µA
Zielfrequenz fosc 2,45 GHz
Steilheit des SILO KVCO 147 MHz/V
Teilerverhältnis N 306,25
Frequenzauflösung ∆f 0,2 Hz
Bandbreite der PLL Br 167 kHz
Phasenreserve der PLL ΦR 59 ◦
die Regelung der SILO-Resonanzfrequenz verwendete Ladungspumpe eingesetzt.
Da die Modulationsfrequenz auf einen Bereich von (5 − 25) MHz spezifiziert wur-
de (Tabelle 5.1), ist eine Anpassung des Oszillators und dementsprechend auch
des Teilers notwendig. Der Einsatz eines LC-Oszillators ist aufgrund großer Spulen
bei den geringen Zielfrequenzen nicht zielführend, sodass ein Ringoszillator mit
einer maximalen Frequenz von 400 MHz und ein Integer-N-Teiler mit einem Tei-
lerverhältnis von 12 bis 50 verwendet wird. Der Ausgangs des Ringoszillators wird
an eine Schaltung zur Einstellung des Tastverhältnisses geschaltet. Der Entwurf
dieser Schaltung wird in Abschnitt 5.5.3 beschrieben. Die Struktur der zu ent-
werfenden Phasenregelschleife ist in Abbildung 5.39 dargestellt. Die Entwicklung
aller Komponenten der PLL mit Ausnahme des digital synthetisierten Frequenz-
teilers erfolgte in einem analogen Entwurfsprozess. Nachfolgend wird der Entwurf
des Ringoszillators und Frequenzteilers beschrieben.
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Abbildung 5.39: Blockdiagramm der Regelschaltung zur Einstellung des SILO-
Modulationssignals
Entwurf des Ringoszillators
Für die Erzeugung der Modulationsfrequenzen im Bereich von (5 − 25) MHz wird
ein Ringoszillator verwendet, da dieser einen größeren Frequenzstellbereich auf-
weist sowie eine geringere Chipfläche in Anspruch nimmt als ein vergleichbarer
LC-Oszillator. Ein schlechteres Phasenrauschen kann hingegen durch den Ein-
satz des Oszillators in einer PLL kompensiert werden. Als Ringoszillator wird die
in [MH93] vorgestellte Schaltung verwendet (Abbildung 5.40). Die differenziel-
le Topologie erlaubt zur Erfüllung des Barkhausen-Phasenkriteriums eine gerade
Anzahl an Stufen (n = 10), da die Phasenverschiebung von 360◦ der offenen
Schleife durch Vertauschen eines invertierten mit einem nicht-invertierten Signal
der Schleife erreicht werden kann. Der Ringoszillator besteht danach aus zehn
Verzögerungsstufen, einer weiteren Verzögerungsstufe als Replika und einem Ope-
rationsverstärker zur Einstellung des Arbeitspunktstromes und der Oszillations-
frequenz. Der kapazitiv wirkende Eingang der Verzögerungsstufe wird durch die
Lastkapazität CL symbolisiert. Der Fußpunktstrom steuert das Umladen der pa-
rasitären Kapazität und somit die Verzögerungszeit. Ein höherer Fußpunktstrom
führt zu einem schnelleren Umladevorgang und somit zu einer höheren Oszilla-
tionsfrequenz. Im Gegensatz zu [MH93] wurden aufgrund geringerem Funkelrau-
schen des PMOS-Transistors alle NMOS-Transistoren mit PMOS-Transistoren
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T2, T3 8 0,4
T4, T5, T6, T7 0,88 0,88
(b) Bauelementwerte
Abbildung 5.41: Schaltung und Bauelementwerte der Verzögerungsstufe
vertauscht. Die Verzögerungsstufe besteht aus einer Fußpunktstromquelle (Tran-
sistor T1), einem Differenzverstärker (T2 und T3) und jeweils einem Lasttransis-
tor (T5 und T6) kombiniert mit jeweils einer Transistordiode (T4 und T7) (Abbil-
dung 5.41).
Aufgrund der Verschaltung als Diode befinden sich diese Transistoren stets im
Abschnürbereich und weisen einen hohen Lastwiderstand auf. Im Arbeitspunkt
sind zusätzlich die Lasttransistoren im Abschnürbereich. Nach Abbildung 5.42
werden die Transistoren an einem symmetrischen Punkt im Kennlinienfeld betrie-
ben und dementsprechend als symmetrische Last bezeichnet. Die Einstellung des
Arbeitspunktes erfolgt über den Operationsverstärker und die Replika-Zelle. Der
Fußpunktstrom der Inverterstufe wird stets so eingestellt, dass die symmetrische
Last den höchsten Widerstand aufweist und somit das Oszillatorsignal von mögli-
chem Substratrauschen isoliert wird. Weiterhin steuert der Operationsverstärker
den Fußpunktstrom der Replikastufe voll aus, sodass zwischen der Ausgangsspan-
nung und der Kontrollspannung ein virtueller Kurzschluss vorliegt. Dadurch fließt
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Abbildung 5.42: Kennlinie zur Verdeutlichung der symmetrischen Last







sowohl durch den Lasttransistor als auch die Diode der halbe Fußpunktstrom. Zu-
sätzlich wird durch die symmetrische Last der Ausgangsspannungshub begrenzt,
sodass die Fußpunktstromquelle stets im Abschnürbereich arbeitet.
An den Ausgang des Ringoszillators ist ein Flip-Flop-basierter Teiler mit einem
festen Teilerfaktor von 16 geschaltet. Es war notwendig den Oszillator auf höheren
Frequenzen zu betreiben, um eine höheren Frequenzstellbereich zu erreichen.
Entwurf des Schleifenfilters
Als Schleifenfilter wird wie im vorigen Abschnitt ein Tiefpass dritter Ordnung
entsprechend Abbildung 5.33(a) verwendet und mit diskreten Bauelementen auf
dem PCB realisiert. Die Stabilität des Regelkreises wurde über den gesamten
Einstellbereich des Oszillators und den daraus resultierenden Teilerverhältnissen
überprüft. Für einen Ladungspumpenstrom von 200µA und einem KVCO von
200 MHz/V ergibt sich eine Bandbreite des Filters von 98 kHz und eine Phasen-
reserve von 57 ◦.
Entwurf des Integer-N-Frequenzteilers
Als Frequenzteiler für die PLL zur Erzeugung des Modulationstakts wird ein so-
genannter Pulse-Swallow-Teiler verwendet [RPD06] (Abbildung 5.43). Dieser be-
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Abbildung 5.43: Blockschaltbild des Pulse-Swallow-Teilers
steht aus einem programmierbaren 4-Bit-M-Zähler (cntm), einem 3-Bit-Modulo-
2-Prescaler, welcher entweder durch P oder P+1 teilt, sowie einem weiteren 2-
Bit-A-Zähler (cnta). In diesem Entwurf ist der Prescaler auf den Wert P = 4
festgelegt. Der M-Zähler teilt des Ausgangssignal des Prescalers durch M und
erzeugt somit das geteilte Signal, welches an den PFD geschaltet wird. Der A-
Zähler wird auch von dem Ausgangssignal des Prescalers getaktet, kann jedoch
zusätzlich vom Ausgangssignal des M-Zählers zurückgesetzt werden. Solange das
reset-Signal logisch Null ist, zählt der A-Zähler abwärts. Sobald dieser den Wert
null erreicht hat, wird der Ausgang umgeschaltet, sodass der Prescaler nun durch
P und nicht mehr durch P+1 teilt. Wenn der M-Zähler eins erreicht, werden bei-
de Zähler auf ihre initial programmierten Werte zurückgesetzt und der Zyklus
beginnt erneut. Das Teilerverhältnis wird anhand Gleichung 5.16 berechnet.
N = P · M + A (5.16)
Um fehlerhafte Teilerverhältnisse zu vermeiden, ist es notwendig, dass der Wert
des M-Zählers stets größer ist als der Wert des A-Zählers und keine kleineren
Werte annimmt als P-1. Demzufolge existiert für das Teilerverhältnis N ein Mi-
nimalwert von
N ≥ P · (P − 1). (5.17)
Um beispielsweise ein Teilerverhältnis von 50 zu erhalten, wird der A-Zähler auf
zwei und der M-Zähler auf 12 programmiert. Somit teilt der Prescaler zehn Takt-
zyklen mit fünf und zwei Taktzyklen mit vier. Das minimale Teilerverhältnis be-
trägt 12 und das maximale Teilerverhältnis 68. Um die spezifizierten Modulati-
onstakte von 5 MHz und 25 MHz zu erreichen, sind dementsprechend Teilerver-
hältnisse von 12 (A=0, M=3) und 50 (A=2, M=12) erforderlich. Aufgrund der
natürlichen Teilerverhältnisse sind, kombiniert mit dem „geteilt durch 16-Teiler“
am Ausgang des Ringoszillators, Frequenzschrittweiten des Modulationstakts von
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0,5 MHz erreichbar.
Der vorgestellte Teiler wurde vollständig in der Hardware-Beschreibungssprache
Verilog realisiert und in einem digitalen Entwurfsprozess entwickelt.
Zusammenfassung
In Tabelle 5.12 ist die Dimensionierung der PLL für den Modulationstakt zusam-
menfassend aufgeführt.
Tabelle 5.12: Zusammenfassung der Dimensionierung der PLL für den
Modulationstakt
Bezeichnung Symbol Wert
Referenztakt fref 8 MHz
Strom der CP ICP 200µA
Zielfrequenz fosc (5 − 25) MHz
Steilheit des SILO KVCO 200 MHz/V
Teilerverhältnis N 12 − 50
Frequenzauflösung ∆f 500 kHz
Bandbreite der PLL Br 98 kHz
Phasenreserve der PLL ΦR 57 ◦
5.5.3 Entwurf einer Schaltung zur Einstellung des Tastverhältnisses
In Abschnitt 3.3 wurde bereits der Einfluss des Modulationssignals auf den SILO
als Bauelement als auch auf die Eigenschaften des FMCW-Radarsystems erläu-
tert. Auf der Ebene des Bauelementes ermöglicht das Modulationssignal aufgrund
des periodischen Schaltens ein phasenkohärentes Anschwingen auf ein Injektions-
signal des Oszillators. Auf Systemebene bestimmt die Frequenz des Modulati-
onssignals die Basisbandfrequenz und ermöglicht die Identifikation verschiedener
Objekte. Das Tastverhältnis beeinflusst die Ausgangsleistung des SILO und somit
die Reichweite des Radarsystems. Für größtmögliche Flexibilität ist es demzufolge
notwendig sowohl die Frequenz als auch das Tastverhältnis des Modulationssignals
einstellbar auszuführen. Aufbauend auf der im vorangegangenen Abschnitt ent-
worfenen Frequenzregelung erfolgt in diesem Abschnitt der Entwurf einer Schal-
tung zur Einstellung des Tastverhältnisses (Abbildung 5.44(a)).
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Tabelle 5.13: Bauelementwerte der Schaltung zur Einstellung des
Tastverhältnisses
Transistor Weite in µm Länge in µm Kapazität Wert in fF
T1, T4 1 0,4






















Abbildung 5.44: Blockdiagramm und Taktdiagramm der Schaltung zur Einstel-
lung des Tastverhältnisses des Modulationssignals
Die Schaltung besteht aus einem Stromschalter (Transistoren T3 und T4), einem
64 Bit digital ansteuerbaren Kapazitätsfeld, einem Komparator und einem NOR-
Gatter. In Abhängigkeit von dem gewünschten Tastverhältnis wird die entspre-
chende Anzahl an Kapazitäten eingestellt. Die Kapazitäten beeinflussen mit ihrer
Ladezeit durch einen Lade-/Entladestrom von 50µA die Anstiegszeit des Modula-
tionssignals Ua. Aufgrund der daraus resultierenden Verschiebung der Anstiegszeit
und anschließendem Vergleich des Signals bei einem Schwellwert des Kompara-
tors von UDD
2
= 0,9 V wird das Tastverhältnis verändert (Signal Ub). Anschließend
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wird das Modulationssignal Umod durch logische NOR-Verknüpfung des Signals
Ub mit dem ursprünglichen Signal Uvco generiert. Somit wird das Tastverhältnis
zwischen 0 % und 50 % in 64 Schritten eingestellt und durch zusätzliche selektive
Inversion auch zwischen 50 % und 100 % in 64 Schritten. Dies ermöglicht eine
Auflösung mit einer Schrittweite von 0,8 %.
5.5.4 Verifikation
Die Fertigung und Montage auf dem PCB in einer Kavität erfolgt analog dem
Entwurf des kreuzgekoppelten sowie Common-Base Colpitts-Oszillators. In den
Abbildungen 5.45(a) und 5.45(b) ist sowohl das Layout des IC als auch die ge-
fertigte Schaltung abgebildet. Neben den Pads zur Kontaktierung mit dem PCB
sowie Filler-Zellen als Stützkapazitäten für DC-Signale enthält das Layout den in
dieser Arbeit vorgestellten kreuzgekoppelten SILO, zwei Ladungspumpen, einen
Fractional-N-Teiler, einen Ringoszillator (3), eine Schaltung zur Einstellung des
Tastverhältnisses (2), eine 10µA-Referenzstromquelle, programmierbare Schal-
tungen zur Einstellung der Arbeitspunktspannungen (UCT RL,1 und UB) sowie
des Referenzstromes des SILO und einen digitalen Schaltungsblock. Der Digi-
talblock enthält ein Serial-Peripheral Interface (SPI) mit 32-Bit-Registern zur
externen Programmierung der Bauelemente, einen Integer-N-Teiler sowie einen
Sigma-Delta-Modulator. Die Funktionalität der Schaltung wurde entsprechend
(a) Layout des entworfenen
Schaltkreises in der Größe
1500 µm x 1500 µm = 2,25 mm2
(b) Gebondeter IC in der Größe
2352 µm x 2352 µm = 5,53 mm2 in ei-
ner Kavität auf einer Leiterplatte
Abbildung 5.45: Layout und Foto des gefertigten Schaltkreises
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5.5 Entwurf einer Frequenzregelung für einen kreuzgekoppelten SILO
Tabelle 5.14: Register-Initialzustände zur Einstellung des Arbeitspunktes
Register Bezeichnung Belegung Position Wert
r3
cnta 2b’00 31:30 0
cntm 4b’0011 31:30 3
r4
UB 6b’001111 31:26 1,8 V
UCT RL,1 6b’101111 25:20 1,8 V
div_ctrl 4b’0 19:16 0
r5
ICP 4b’0011 31:28 200µA
ICP 4b’0011 27:24 200µA
Tastverhältnis 6b’111111 23:18 50 %
SILO-Modus 6b’111111 17:12 VCO freischwingend
Iref 6b’100101 11:6 145µA
r6 FRAC 25h’0800000 31:7 0,25
r5
dither 3b’110 31:29 6
INT 9b’100110010 28:20 306
der zuvor vorgestellten Schaltungen transient sowie im Kleinsignalbetrieb mit
vereinfachten Modellen verifiziert (Simulation). Aufgrund des Umfanges der ge-
mischten analogen-digitalen Untersuchungen wurde nur das Layout einzelner Teil-
schaltungen auch in einer Post-Layout-Simulation unter Berücksichtigung von
parasitären Widerständen und Kapazitäten untersucht (Extraktion). Systemun-
tersuchungen erfolgten für die PLL zur Regelung der Frequenz des SILO und des
Modulationssignals. Die Verifikation des Gesamtsystems wurde hinsichtlich des
Setzens der Initialzustände durchgeführt. Die Vorstellung der SILO-Verifikation
erfolgte bereits in Abschnitt 5.3 und wird somit nachfolgend nicht erneut vor-
genommen. Die für die Untersuchungen der gefertigten Schaltung notwendigen
Arbeitspunkteinstellungen als Initialzustände des Digitalblockes sind in Tabel-
le 5.14 gegeben. Entsprechend der Initialzustände wurde die gefertigte Schaltung
programmiert. Es zeigte sich, dass zum Erreichen einer optimalen Ausgangsleis-
tung die Kontrollspannung UCT RL,1 sowie die Basis-Steuerspannung UB angepasst
werden mussten. Die resultierenden Arbeitspunkte der gefertigten Schaltung sind
folglich in Tabelle 5.15 dargestellt. Im Vergleich zum kreuzgekoppelten SILO aus
Abschnitt 5.3 ist die Ausgangsleistung geringfügig niedriger. Dies ist auf geringe
Verluste in den Zuleitungen auf dem Chip, auf die Bond-Schnittstelle oder auch
auf die Verluste im Balun sowie SMA-Stecker zurückzuführen.
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Tabelle 5.15: Arbeitspunkt der gefertigten Schaltung
Bezeichnung Symbol Wert
Versorgungsspannung UCC 3 V
Versorgungsspannung UDD 1,8 V
Basis-Steuerspannung UB 1,8 V
Kontrollspannung von CV UCT RL,1 1,9 V
Referenzstrom Iref 145µA
Modulationsfrequenz fmod 10 MHz
Tastverhältnis Tonfmod 50 %
kontinuierlicher VCO Betrieb
Resonanzfrequenz fosc 2,45 GHz
Ausgangsleistung Pa 12,2 dBm
DC-Verlustleistung PDC 128 mW
Frequenzstellbereich ∆fosc 310 MHz
Der Frequenzstellbereich der Schaltung ist in Abbildung 5.46(a) dargestellt.
Aufgrund längerer Verdrahtungsleitungen ist die Ausgangsleistung niedriger als
bei dem gefertigten kreuzgekoppelten Oszillator in einem einzelnen Schaltkreis
entsprechend Abbildung 5.9(b). Zusätzlich ist der Einstellbereich der Spannungs-
quellen aufgrund der Möglichkeit zur Programmierung eingeschränkt, sodass die
komplette Kennlinie des Varaktors nicht genutzt werden kann. Die spezifizier-
te Resonanzfrequenz des SILO von 2,45 GHz wird jedoch mit der vorgegebenen
Registerinitialisierung erreicht. In Abbildung 5.46(b) ist das mit einem Echtzeit-
Spektralanalysator gemessene Phasenrauschen zur weiteren Charakterisierung der
PLL des SILO dargestellt. Das vom verwendeten Referenzquarz resultierende
Innenband-Phasenrauschen bis zur Grenzfrequenz des Schleifenfilters beträgt nä-
herungsweise −60 dBc/Hz. Das Phasenrauschen des in der PLL betriebenen SILO
in einem Abstand von 1 MHz von der Trägerfrequenz beträgt −103 dBc/Hz. Un-
erwünschte Spektrallinien, welche auf den Frequenzteiler sowie auf den Referenz-
quarz zurückzuführen sind, betragen −53 dBc sowie −48 dBc. Die Funktionalität
der Regelschleife zur Erzeugung der Modulationsfrequenz, somit die Funktionali-
tät des Ringoszillators und des digital entworfenen Frequenzteilers wird anhand
Abbildung 5.47(b) überprüft. Die Regelschleife ist programmierbar in Schritten
von 2 MHz und ermöglicht damit Modulationsfrequenzen von (6 − 22) MHz. Wie
bereits bei dem Entwurf des Fractional-N-Teilers beschrieben, arbeiten die digita-
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(b) Lφ in Abhängigkeit von foffset
Abbildung 5.46: Gemessene Resonanzfrequenz fosc des freischwingenden kreuz-
gekoppelten Oszillators in Abhängigkeit von der Spannung
∆UCT RL und gemessenes Phasenrauschen Lφ des SILO in Ab-
hängigkeit von der Entfernung zum Trägersignal foffset
len Standardzellen in der verwendeten Technologie im Bereich um 400 MHz nicht
zuverlässig. Aufgrund des zusätzlichen festen Teilerverhältnisses von 16 schwingt






























(b) fmod in Abhängigkeit von N
Abbildung 5.47: Gemessener Verlauf der DC-Verlustleistung PDC in Abhängigkeit
vom programmierbaren Tastverhältnis Tonfmod sowie steuerbare
Modulationsfrequenz fmod als Ausgangssignal des Ringoszillators
in Abhängigkeit vom Teilerverhältnis N
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Abbildung 5.48: Gemessene zeitliche Veränderung der SILO-Resonanzfrequenz im
Betrieb als geschalteter Oszillator
über 350 MHz und somit im Grenzbereich des technologisch Möglichen. Infolge-
dessen erreicht die Modulationsfrequenz nicht den spezifizierten Maximalwert von
25 MHz. Zusätzlich erfolgt die Frequenzeinstellung in Schritten von 2 MHz anstatt
der spezifizierten 500 kHz. Diese Einschränkung hat jedoch auf die Funktionalität
der Schaltung im System keine negativen Auswirkungen.
Anhand Abbildung 5.47(a) wird die Abhängigkeit der DC-Verlustleistung vom
Tastverhältnis des Modulationssignals beschrieben. Wie auch in Abbildung 5.14(b)
dargestellt, nimmt mit zunehmendem Tastverhältnis die Verlustleistung zu. Ent-
sprechend des Entwurfes der Schaltung zur Einstellung des Tastverhältnisses ist
dieses in Schritten von 0,8 % einstellbar.
Neben der Charakterisierung der beiden unabhängigen Phasenregelschleifen zur
Einstellung der Resonanzfrequenz des SILO sowie der Modulationsfrequenz, ist
die Funktionalität des Umschaltens zwischen beiden zu überprüfen. Durch Um-
schalten von der SILO-PLL auf die PLL für die Modulation wird die CP durch
den PFD in den hochohmigen Zustand geschaltet, um die Ladung auf dem Schlei-
fenfilter und somit die Kontrollspannung zur Einstellung der Resonanzfrequenz
des SILO konstant zu halten. Aufgrund von Leckströmen der Kapazitäten des
Schleifenfilters sowie des Varaktors sinkt die Kontrollspannung entsprechend Ab-
bildung 5.48 innerhalb von einer Minute um 9 MHz sowie innerhalb von zehn
Minuten um 36 MHz. Mit einem MATLAB System-Modell eines Distanzmess-
systems führt eine Abweichung der Resonanzfrequenz des SILO von 50 MHz zu
einem absoluten Distanzfehler von 1,2 m. Diese Frequenzabweichung wurde erst
nach 20 Minuten gemessen, sodass der Betrieb der Schaltung im hochohmigen
Zustand für einen Zeitraum von 10 Minuten bis 15 Minuten ohne erneutes Regeln
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der Frequenz auf 2,45 GHz bei gleichzeitigem Einhalten einer genauen Distanz-
messung möglich ist.
5.6 Entwurf der Basisstation
In diesem Abschnitt wird der Entwurf der Basisstation des FCMW-Radarsystems
beschrieben. Wie bereits in Abschnitt 5.2 erwähnt, besteht die Basisstation aus
einem analogen HF-Frontend, einem analogen Basisband, einem FPGA, einem
GPS-Modul, einem FSK-Kommunikationsmodul und einer Batterie. Für das ana-
loge Frontend ohne den Leistungsverstärker (PA) wird der integrierte Systemchip
der ersten Version aus dem Projekt E-SPONDER verwendet [Jor15]. Alle weiteren
Komponenten sind kommerziell verfügbare diskrete elektronische Bauteile. Ein de-
tailliertes Blockdiagramm der Basisstation ist in Abbildung 5.49 dargestellt. Mit
einer PLL der Firma Analog Devices (ADF4158) und dem integrierten Oszillator
wird im Sender des Radarsystems ein Rampensignal erzeugt, welches hinsicht-
lich der Mittenfrequenz und der Bandbreite über eine SPI-Schnittstelle program-
mierbar ist. Das Rampensignal wird anschließend mit einem PA der Firma RF
Micro Devices (SZA-2044Z) auf die spezifizierte Ausgangsleistung von 14 dBm
verstärkt und über eine Stabantenne an den aktiven Reflektor gesendet. Im Emp-
fänger wird das vom aktiven Reflektor zurückgesendete Signal zunächst mit einem
HF-Bandpassfilter im spezifizierten Frequenzband von (2,45 − 2,55) GHz gefil-
tert und mit einem LNA verstärkt. Um das Basisbandsignal zu erhalten, wird






























































Abbildung 5.49: Schematische Darstellung der Basisstation
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scher multipliziert. Die Großsignalspannungsverstärkung der Kombination von
LNA und Mischer beträgt 23 dB. Nach Abschnitt 2.5 enthält das Basisbandsi-
gnal mit der beat-Frequenz die Abstandsinformation der Entfernungsmessung.
Um unerwünschte Modulationsprodukte oder Störsignale im Basisband zu ver-
meiden, wird das Signal zunächst im Bereich der spezifizierten Modulationsfre-
quenzen von (5 − 25) MHz mit einem Bandpass gefiltert. Dabei wurde das Filter
mit einem Ein- und Ausgangswiderstand von 1 kΩ dimensioniert. Die folgende
Verstärkerkette bestehend aus einem verstellbaren Verstärker der Firma Analog
Devices (VGA) (AD8330) und dem Vorverstärker (AD8137) für den ADC in Kom-
bination mit dem Tiefpassfilter, weist eine Spannungsverstärkung von 50 dB auf.
Der ADC (AD9235) besitzt eine Auflösung von 12 Bit und somit bei einer maxi-
malen Eingangsamplitude von 1 V eine minimale Quantisierungsstufe von 500µV.
Um das Nyquist-Abtasttheorem in Bezug auf die Modulationsfrequenz zu erfül-
len, beträgt die Abtastrate 40 MSPS . Neben der Weiterverarbeitung des digitalen
Basisbandsignals dient der Spartan6-FPGA (XCL6LX100) der Firma Xilinx auch
zur Steuerung und Programmierung des Referenzquarzes und der PLL sowie zur
Auswertung der empfangenen Daten des FSK- sowie GPS-Moduls und zur An-
steuerung des FSK-Moduls für die Datenübertragung. Die Programmierung er-
folgt über die SPI-Schnittstelle der jeweiligen Bauteile. Um das Frequenzspektrum
des Basisbandsignals zu erhalten, führt der FPGA im Rahmen der digitalen Si-
gnalverarbeitung zunächst eine schnelle Fouriertransformation (FFT) durch. Mit
einer Maximalwertsuche wird aus dem Spektrum entsprechend Abbildung 3.3 die
beat-Frequenz berechnet. Das Ergebnis wird schließlich mit MATLAB ausgewertet
und mit Gleichung 3.22 die Distanz zu dem Objekt berechnet. Für die Berech-
nung der FFT werden 216 Punkte und somit für eine Abtastrate von 40 MHz eine
Frequenzschrittweite von 610 Hz verwendet. Durch Verringerung der Abtastrate
und des zu untersuchenden Spektrums (Zoom-FFT) wird die Frequenzschrittwei-
te und somit die Frequenzauflösung erhöht. In Tabelle 5.16 sind die Parameter
der entworfenen Basisstation zusammengefasst.
Verifikation
Die Schaltung wurde auf eine vierlagige Leiterplatte mit einer Gesamtdicke von
1,6 mm gelötet. Als Leiterplattenmaterial wurde FR4 mit einer relativen Permit-
tivität von ǫr ≈ 4 verwendet. Die bestückte Basisstation ist zur besseren Veran-
schaulichung in Abbildung 5.6 dargestellt. Im programmierten Zustand des FPGA
und im Empfangsmodus des FSK-Moduls nimmt die Basisstation 2,7 W von einer
6 V Spannungsquelle auf.
Um eine hohe Reichweite für die Distanzmessung zu erreichen, ist eine ge-
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Tabelle 5.16: Parameter der Basisstation
Bezeichnung Symbol Wert
Versorgungsspannung UCC 3, 3,3 und 5 V
Referenzfrequenz fref 20 MHz
Bandmittenfrequenz f0 + Br/2 2,45 GHz
Rampen-Bandbreite Br 100 MHz
Rampendauer Tr 1 ms − 1 s
Bandbreite Schleifenfilter Br 200 kHz
Phasenreserve Schleifenfilter φR 60◦
Ausgangsleistung Pa ≥ 14 dBm
Bandbreite HF-Filter Br 200 MHz
Spannungsverstärkung LNA und Mischer Av 23 dB
Rauschzahl LNA NF 3,3 dB
Frequenzbereich Basisband-Filter Br (5 − 25) MHz
Ein- und Ausgangswiderstand Basisband-Filter Br 1 kΩ
Abtastrate des ADC fs 40 MSPS
Auflösung des ADC 12 Bit
Anzahl der FFT-Punkte NFFT 216
genüber kleinen Eingangsleistungen sensitive Basisstation erforderlich. Dement-
sprechend wurde die Spannungsamplitude am Eingang des ADC in Abhängig-
keit der Eingangsleistung am HF-Filter des analogen Frontends untersucht (Ab-
bildung 5.51). Bei einer Eingangsleistung von −90 dBm ist aufgrund der hohen
Verstärkung von LNA, Mischer und VGA noch eine Amplitude von 6,5 mV am
Eingang des ADC messbar. Bei dem verwendeten 12 Bit ADC ist dieser Span-
nungspegel somit noch quantisierbar.
Mit der Programmierung der PLL kann entsprechend der Spezifikation ein
Rampensignal mit einer Bandbreite von 100 MHz, einer 2,45 GHz-Mittenfrequenz
sowie verschiedenen Rampendauern von 1 ms bis 1 s erzeugt werden.
Entsprechend der Dimensionierung der Schaltung sendet der PA das Rampen-
signal mit einer Ausgangsleistung von 14 dBm.
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(a) Basisstation (b) FPGA-Platine














Abbildung 5.51: Gemessene Spannungsamplituden am Ausgang des Mischers und




Der aktive Reflektor besteht aus einem gestapelten Leiterplattenaufbau in einem
Kunststoffgehäuse. Um eine Wasserundurchlässigkeit des Gehäuses zu gewährleis-
ten, wird dieses in wasserdichte Kunststofffolien eingewickelt und an der Obersei-
te einer Rettungsweste befestigt. Der Leiterplattenaufbau besteht aus zweilagigen
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(a) Oberseite (b) Unterseite
Abbildung 5.52: Platine des integrierten SILO-Schaltkreises
sowie zweiseitig bestückten FR4-Platinen in einer Grundabmessung von 5 cm x
5 cm mit dem integrierten SILO-Schaltkreis und programmierbaren Spannungs-
und Stromquellen (Abbildungen 5.52(a) und 5.52(b)), einer Platine mit Mikro-
controller zur Steuerung des Schaltkreises (Abbildung A.1(a)) und FSK-Kom-
munikationsmodul (Abbildung A.1(b)) sowie einer Leiterplatte mit Batterien zur
Spannungsversorgung (Abbildungen A.2(a) und A.2(b)) sowie einer Patchanten-
ne (Abbildung A.3(a)).
Auf der SILO-Platine ist als Referenz für den Modulationstakt ein MEMS-
basierter Oszillator-Schaltkreis der ASDMB-Serie mit einer Frequenzstabilität von
10 ppm der Firma Abracon verbaut. Dementsprechend ist dieser Schaltkreis hin-
sichtlich der Modulationsfrequenz flexibel ausgeführt.
Mit dem Mikrocontroller der Firma Atmel (Atmega324A) werden die Arbeits-
punktspannungen und -ströme des SILO mittels SPI programmiert sowie Da-
ten über das FSK-Modul gesendet und empfangen. Des Weiteren enthält die
Mikrocontroller-Platine eine Universal Serial Bus (USB)-Universal Asynchronous
Receiver Transmitter (UART)-Schnittstelle, um vom Computer aus mit dem Mi-
krocontroller und FSK-Modul zu kommunizieren.
Mit dem FSK-Modul, welches auf einer Frequenz von 868 MHz betrieben wird,
können Einstellungen am SILO drahtlos vorgenommen werden. Darüber hinaus
kann der SILO an- bzw. ausgeschaltet sowie eine vorher festgelegte Identifikati-
onsnummer (ID) des aktiven Reflektors abgefragt werden.
Um eine maximale Betriebszeit des aktiven Reflektors von 8 h zu gewährleis-
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ten, sind auf der Batterie-Platine zwei CR2450 Knopfzellen in Serie verschaltet,
sodass eine Gesamtkapazität von 3360 mWh zur Verfügung steht [Gmb13]. Über
einen Abwärtswandler der Firma St. Microelectronics (ST1S10) sowie Spannungs-
regler wird eine Versorgungsspannung von 3 V bereitgestellt. Da sowohl der Mi-
krocontroller als auch das FSK-Modul nur zur Initialisierung oder kurzzeitigen
Programmierung in Betrieb sind, ist deren Leistungsaufnahme im Vergleich zum
SILO und dem Referenzoszillator somit nicht entscheidend.
Als Antenne wurde zunächst von dem Projektpartner CSEM eine differentielle,
zirkular polarisierte Patchantenne mit einem Öffnungswinkel von 180◦ und einem
Antennengewinn von 6 dBi entworfen. Praktische Untersuchungen zeigten jedoch,
dass die Antenne den Resonator des SILO so sehr belastet, dass die spezifizierte
Resonanzfrequenz und Ausgangsleistung nicht mehr erzielbar sind. Dementspre-
chend wurde letztendlich auf eine Standard WLAN-Stabantenne zurückgegriffen.
Der Gesamtaufbau des aktiven Reflektors ist in Abbildung A.3(b) sowie mit
Gehäuse in Abbildung A.4(a) dargestellt. Im Empfangsmodus des FSK-Kom-
munikationsmoduls beträgt die Leistungsaufnahme des aktiven Reflektors ohne
die SILO-Platine 37 mW. Die Schaltungen zur Einstellung des Arbeitspunktes des
SILO nehmen 11 mW auf.
5.7.2 Basisstation
Die Basisstation wird in dem UAV montiert und benötigt daher ein einfaches
Kunststoffgehäuse mit Metallboden entsprechend Abbildung A.4(b). Als Anten-
nen werden für die Messung zur Charakterisierung Standard WLAN-Stabanten-
nen verwendet. Für die Untersuchungen im Rahmen des Projektes werden in den
Flügeln des UAV montierte Patchantennen verwendet, welche auch von CSEM
entwickelt wurden (Abbildungen A.6(a) und A.6(b)).
5.7.3 Koordinator
Zusätzlich zu dem aktiven Reflektor und der Basisstation war im Rahmen des Pro-
jektes eine weitere Baugruppe als Koordinator notwendig. Mit dem Koordinator
konnte die Anzahl möglicher aktiver Reflektoren und somit aus dem Wasser zu ret-
tender Personen ermittelt werden. Dabei wurde mittels FSK-Kommunikation jede
mögliche ID, welche jeweils einem Reflektor zugeordnet ist, nacheinander gesucht
und der antwortende aktive Reflektor gespeichert. Daraufhin startete der Koordi-
nator per FSK-Befehl die Distanzmessung zwischen Basisstation und einem einzi-
gen Reflektor. Periodisch aller zwei Sekunden fragt der Koordinator zusätzlich die
Basisstation nach den zu diesem Zeitpunkt empfangenen GPS-Koordinaten und
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Ergebnissen der Berechnungen aus dem Basisband-Frequenzspektrum ab. Diese
Ergebnisse konnten schließlich über die serielle Schnittstelle des Computers vom
Koordinator gelesen und visualisiert werden. Somit sind zu keinem Zeitpunkt
mehrere aktive Reflektoren aktiv und können sich untereinander beeinflussen.
Die Distanz bzw. Positionsbestimmung von jedem aktiven Reflektor erfolgt somit
nacheinander entsprechend der ID. Dieser Vorgang dauert zwar länger, verhindert
aber das phasenkohärente Anschwingen eines aktiven Reflektors auf einen oder
mehrere andere.
Um eine größere Kommunikationsreichweite zu erreichen, wurden die FSK-
Module der Basisstation und des Koordinators mit dem FSK-Modul RFM12BP
der Firma Hope RF mit einer Ausgangsleistung von 20 dBm im Vergleich zu 0 dBm
bei dem Modul der aktiven Reflektoren (RFM12B) mit geringerer Leistungsauf-
nahme aufgebaut.
Weitere Abbildungen von dem Einbau der Prototypen in dem UAV, von den
Patchantennen sowie dem UAV selbst sind in Abschnitt A dargestellt.
5.7.4 Software
Die Programmierung des FPGA erfolgte in der Hardware-Beschreibungssprache
Verilog. Um die Kommunikation mit dem FSK- und GPS-Modul sowie die Pro-
grammierung der PLL zur Erzeugung des Rampensignals sicherzustellen, wurde
im FPGA neben der Funktionalität zur digitalen Signalverarbeitung der Prozessor-
Kern des Atmel-Mikrocontrollers implementiert. Die Koordinaten des GPS-Moduls
und die berechneten Spitzenwerte im Basisband-Frequenzspektrum werden nach
Aufforderung des Koordinators periodisch mit dem FSK-Modul in einem definier-
ten Format gesendet.
Der Mikrocontroller sowohl des aktiven Reflektors als auch des Koordinators
wurde in der Programmiersprache C programmiert. Dabei wurde jedem möglichen
aktiven Reflektor in Software eine abfragbare ID zugeordnet. Zusätzlich können
über die empfangenen Daten die Arbeitspunktspannungen und -ströme und somit
die spezifizierte Resonanzfrequenz und Ausgangsleistung des aktiven Reflektors
eingestellt werden.
Um die Leistungsaufnahme zu minimieren, befindet sich der Mikrocontroller des
aktiven Reflektors im stromsparenden Schlafmodus und wird nur für die benötigte
Kommunikation mit einem entsprechenden Signal aufgeweckt.
Die Position des GPS-Moduls auf der Basisstation hingegen wird in Google
Earth angezeigt (Abbildung A.8(b)).
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6 Verifikation
Das in Kapitel 5 vorgestellte und entworfene FMCW-Radarsystem wird im folgen-
den Abschnitt hinsichtlich seiner Funktionalität als Distanzmesssystem verifiziert.
Dabei werden Abstandsmessungen sowohl mit dem kreuzgekoppelten als auch mit
dem Common-Base Colpitts-SILO im Außenbereich durchgeführt. Die Messergeb-
nisse werden hinsichtlich der in Abschnitt 2 vorgestellten Kriterien Genauigkeit
und Präzision ausgewertet. Die gewonnenen Messergebnisse sind unter den vorge-
stellten Randbedingungen an dem Messort gültig und aufgrund der Komplexität
der Messung sowie des Radarsystems und der Umgebungsbedingungen nicht un-
eingeschränkt auf andere Gegebenheiten übertragbar.
Als Basisstation wird der vorgestellte Prototyp nach Abbildung A.4(b) ver-
wendet. Die Datenübernahme von dieser auf den PC erfolgt sowohl drahtlos mit
FSK-Kommunikationsmodul als auch mit dem FPGA Programmier- und Daten-
lesegerät ChipScope der Fa. XILINX. Zur Verifikation der Ergebnisse und Sicher-
stellung einer störfreien Umgebung wurde ein Spektrumanalysator der Fa. Roh-
de & Schwarz (FSV7) eingesetzt. Aus den gemessenen Maximalwerten des Fre-
quenzspektrums wurde der Abstand zwischen der Basisstation und dem aktiven
Reflektor mit MATLAB berechnet.
Zusätzlich werden sowohl die SILOs einzeln als auch das Distanzmesssystem
mit weiteren wissenschaftlichen Veröffentlichungen verglichen.
6.1 Szenario
Für die Messung diente ein Messort im Außenbereich in einer Umgebung oh-
ne Störsignale im Frequenzbereich von WLAN. Die Störsignalfreiheit wurde mit
dem verwendeten Spektrumanalysator sichergestellt. Aufgrund der großen Freiflä-
che und nur einem weit entfernten reflektierenden Gebäude wurde zusätzlich der
Multipfadeinfluss als sehr gering eingeschätzt. Der für die Messung verwendete
Messort ist in Abbildung 6.1(a) als Luftbild und in Abbildung 6.1(b) skizzenhaft
dargestellt.
Um die gemessenen und berechneten Distanzen vergleichen zu können, ist ein
sehr genaues Referenzmesssystem erforderlich. Dementsprechend wurden die Ent-
fernungen zunächst grob mit einem Stahlmaßband in Abständen von 10 m und
anschließend exakt mit einem Tachymeter der Fa. Leica (TPS400) vermessen. Das
optisch messende Tachymeter verfügt im Standardmessmodus über eine Genau-
igkeit von 2 mm + 2 ppm [Geo15]. Als Startpunkt der Distanzmessung wurden
die Empfangs- und Sendeantennen verwendet. Der aktive Reflektor wurde stets
105
6 Verifikation
mittig an der Messposition angeordnet.
An jedem Messpunkt wurden jeweils 10 Einzelmessungen durchgeführt. Die Ba-
sisstation und der aktive Reflektor waren dabei in einer Höhe von 1 m angeordnet.
Die von der Basisstation zu sendende Frequenzrampe wurde auf eine Dauer von
















Abbildung 6.1: Luftaufnahme und nicht maßstabsgerechte Skizze des Messortes
6.2 Ergebnisse der Distanzmessung
6.2.1 Kreuzgekoppelter SILO
Der in Abschnitt 5.3 entworfene kreuzgekoppelte Oszillator (CC-SILO) wurde
mit einer Distanzmessung in dem FMCW-Radarsystem verifiziert. Dabei wurde
eine Modulationsfrequenz von 10 MHz verwendet. Um eine Hauptkeulenbreite im
Frequenzspektrum des SILO entsprechend der Rampenbandbreite zu erreichen,
wurde das Tastverhältnis des Modulationssignals auf 30 % eingestellt. Die Re-
sonanzfrequenz des SILO wurde entsprechend der Basisstation auf 2,45 GHz bei
einer Ausgangsleistung von 12,6 dBm festgelegt. In Abbildung 6.2 ist beispielhaft
das gemessene Frequenzspektrum der Distanzmessung für verschiedene Abstände
dargestellt. Aus diesem Spektrum wurde schließlich mit MATLAB die Entfernung
nach Gleichung 3.16 berechnet.
Mit dem verwendeten kreuzgekoppelten SILO wurde eine maximale Distanz von
110 m gemessen (Abbildungen 6.3(a) bis 6.3(c)). Dabei trat im Mittel ein absoluter
Messfehler von 8 cm auf. Die mittlere Genauigkeit der Messreihe wurde zu 44 cm
und die Wiederholgenauigkeit der Messung, die Präzision, zu 39 cm berechnet.
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Abbildung 6.2: Gemessenes Basisbandspektrum bei den Distanzen 30 m, 40 m,
50 m für den kreuzgekoppelten SILO mit Tr = 10 ms
Der maximale Messfehler betrug bei der ersten Messung im Abstand von 5 m
76 cm, da hierbei aufgrund der geringen Distanz und der hohen Sendeleistung
Interferenzerscheinungen auftraten. Mithin wurden mit zunehmender Distanz die
Abweichungen geringer.
6.2.2 Common-Base Colpitts-SILO
Der in Abschnitt 5.4 entworfene Common-Base Colpitts-Oszillator (CBC-SILO)
wurde mit einer Distanzmessung in dem FMCW-Radarsystem ebenfalls verifi-
ziert. Dabei wurde die Schaltung auf eine Resonanzfrequenz von 2,45 GHz bei
einer Ausgangsleistung von 12,3 dBm und Modulationsfrequenz von 10 MHz so-
wie Tastverhältnis von 30 % eingestellt.
Mit dem verwendeten Common-Base Colpitts-SILO wurde eine maximale Di-
stanz von 120 m gemessen (Abbildungen 6.4(a) bis 6.4(c)). Dabei trat im Mittel
eine absoluter Messfehler von 12 cm auf. Die mittlere Genauigkeit der Messrei-
he wurde zu 53 cm und die Wiederholgenauigkeit der Messung, die Präzision, zu
42 cm berechnet. Der maximale Messfehler betrug 83 cm.
6.2.3 Zusammenfassung
Die zuvor vorgestellten Ergebnisse der Distanzmessung mit zwei verschiedenen
SILO-Topologien sind zu einem besseren Vergleich in Tabelle 6.1 zusammenge-
fasst. Aufgrund der höheren erreichten Distanz ist der Common-Base Colpitts-
SILO trotz geringfügig niedriger Genauigkeit dem kreuzgekoppelten Oszillator














































Abbildung 6.3: Messfehler, Präzision und Genauigkeit bei der Distanzmessung
mit einem kreuzgekoppelten SILO mit fmod = 10 MHz, Ton = 20 ns
und Tr = 10 ms
´
Tabelle 6.1: Kenngrößen der Distanzmessung zweier verschiedener SILO
Bezeichnung Formelzeichen CC-SILO CBC-SILO
maximale Distanz dmax 110 m 120 m
mittlerer Fehler r 8 cm 12 cm
maximaler Fehler rmax 76 cm 83 cm
Genauigkeit σg 44 cm 53 cm
Präzision σp 39 cm 42 cm
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Abbildung 6.4: Messfehler, Präzision und Genauigkeit bei der Distanzmessung
mit einem Common-Base Colpitts-SILO mit fmod = 10 MHz,
Ton = 20 ns und Tr = 10 ms
für den kreuzgekoppelten SILO. Beide Topologien weisen eine annähernd gleiche
Effizienz, Frequenzstellbereich und eingangsbezogene Rauschleistung auf, sodass
sie in einem FMCW-Radarsystem gleichermaßen eingesetzt werden können.
Für die Anwendung im Rahmen des Projektes ist das entworfene Radarsystem
bei weitem genauer als spezifiziert.
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6.3 Vergleich mit dem Stand der Technik
6.3.1 Integrierte Phasenregelschleife für den SILO
Die dem Autor bekannten bisherigen Arbeiten auf dem Gebiet von Phasenregel-
schleifen verfolgten stets ein anderes Anwendungsgebiet. Phasenregelschleifen die-
nen vorrangig zur Signalsynthese für eine spezifizierte Frequenz oder zur Stabili-
sierung von Oszillatoren. In dieser Arbeit hingegen wird die PLL zur periodischen
Regelung der Ausgangsfrequenz des SILO eingesetzt. Demzufolge sind typische zu
vergleichende Kriterien für die PLL, wie beispielsweise das Phasenrauschen, nicht
anwendbar, da während des SILO-Betriebs die PLL die Oszillationsfrequenz nicht
regelt. Die inhärente Regeleigenschaft auf eine feste Frequenz ist jedoch für alle
PLLs gültig. Für die entworfene PLL soll trotzdem anhand Tabelle 6.2 ein Ver-
gleich mit weiteren veröffentlichten Arbeiten erfolgen. Der Frequenzbereich in dem
Tabelle 6.2: Vergleich mit dem Stand der Technik der SILO-PLL
Kenngröße Einheit [JLWE14] [ZJW+13] [NAS+15] SILO-PLL
Oszillations-
GHz 2,29−3,34 2,4 4,25−4,75 2,2−2,5frequenz
Frequenz-
% 31 k. A. 11 16stellbereich
Frequenz-
Hz 0.6 k. A. k. A. 0.2schrittweite
Referenz
dBc -65 -60 -60 -48-Störer
Phasen-
dBc/Hz -102 -113 -104 -103rauschen
DC-Leistungs-
mW 122 9.6 10 128aufnahme
die PLLs betrieben werden ist ähnlich und somit weisen alle Veröffentlichungen
auch einen Stellbereich zwischen 10 % und 31 % auf. Aufgrund der Verwendung
eines Referenzquarzes mit schlechtem Phasenrauschen weist diese Arbeit im Ver-
gleich zu den anderen Arbeiten ein höheren Wert für den Referenz-Störer auf.
Das Phasenrauschen ist bei [ZJW+13] am besten, jedoch ist dies hinsichtlich der
SILO-Verwendung nicht kritisch. Diese Arbeit weist im Vergleich mit den anderen
Arbeiten die höchste DC-Leistungsaufnahme auf. Da als Oszillator im Gegensatz
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zu den anderen Publikationen ein SILO mit hoher Ausgangsleistung verwendet
wurde, ist insbesondere bei [ZJW+13] und [NAS+15] die Verlustleistung klein.
Anhand des Vergleiches wird deutlich, dass die vorgestellte PLL für ein spezifi-
sches Anwendungsgebiet entworfen wurde und dafür sehr gute Ergebnisse erreicht.
Die anderen Arbeiten erzielen ebenfalls sehr gute Ergebnisse, sind jedoch nicht
als Schaltungen zur SILO-Frequenzregelung einsetzbar.
6.3.2 Integrierte geschaltete Oszillatoren
In Tabelle 6.3 ist als Vergleich mit dem aktuellen Stand der Technik eine Übersicht
von veröffentlichten geschalteten Oszillatoren dargestellt. Ein Vergleich ist schwie-
rig, da keine Arbeit in dem entworfenen Frequenzband betrieben wird. Weiterhin
wurden erst mit [Str14] die Grundlagen zur Charakterisierung eines SILO gelegt.
Vorher veröffentlichte Arbeiten enthalten somit keine Informationen zur wich-
tigsten Kenngröße der SILO-Charakterisierung, der eingangsbezogenen Rausch-
leistung. Im Vergleich zu [SSE+14] und [JSFV14] weisen die in dieser Arbeit
entworfenen SILOs (CC- und CBC-SILO) einen hohen Frequenzstellbereich sowie
die höchste Ausgangsleistung auf. Zusätzlich ist die DC-Leistungsaufnahme ver-
gleichsweise niedrig und nur bei [SSE+14] geringfügig kleiner. Aufgrund der gerin-
geren Resonanzfrequenz und dem Vergleich mit dem theoretisch möglichen Wert
von −82 dBm, ist die eingangsbezogene Rauschleistung die niedrigste aller publi-
zierten Arbeiten. Der Vergleich lässt demzufolge die Schlussfolgerung zu, dass die
entworfenen integrierten SILOs mit [SSE+14] zu den besten bisher publizierten
Realisierungen zählen. Zusätzlich ist der entworfene Common-Base Colpitts-SILO
entsprechend des Kenntnisstandes des Autors der einzige veröffentlichte SILO ba-
sierend auf einer Colpitts-Topologie. Aufbauend auf den gewonnenen Erkenntnis-
sen von [Wie03], [VG08], [Str14] konnten somit zwei geschaltete Oszillatoren mit
sehr guten Eigenschaften für das 2,4 GHz Frequenzband als Grundlage für ein
FMCW-Radarsystem entworfen werden.
6.3.3 FMCW-Radarsystem
In Tabelle 6.4 sind Veröffentlichungen, welche zum Vergleich des entworfenen
Radarsystems dienen, aufgelistet. Dabei sind sowohl primäre (prim.) und sekun-
däre (sek.) Radarsysteme als auch zwei Arbeiten, welche das SILO-Prinzip ver-
wenden ([WGH+10] und [Str14]), aufgeführt. Die Arbeit von [RGV08] als Indus-
trieprodukt der Fa. Symeo GmbH dient der Bestimmung eines Zeit- und Fre-
quenzoffsets von zwei verfahrbaren mobilen Einheiten sowie der Distanzmessung











Tabelle 6.3: Vergleich mit dem Stand der Technik von geschalteten Oszillatoren
Kenngröße Einheit [EWU+13] [WGH+10] [SSE+14] [JSFV14] CC-SILO CBC-SILO
Oszillations-
GHz 6,8 6,1 34,5 60 2,45 2,45frequenz
Frequenz-
% 34 20 8 7 18 23stellbereich
Ausgangs-
dBm k. A. 5 5,6 -6,5 12,6 12,3leistung
Leistungs-
mW 132 140 72 k. A. 73,5 73aufnahme
Anschwing-
Takte k. A. 78a 35 15 5,5b 6,5bzeit
Eingangsbez.
dBm k. A. -62d -67 k. A. -79c -79cRauschleistung
aAus den gegebenen Abbildungen berechnet
bCmod = 0 pF
cCmod = 20 pF
dWert wurde aus den dargestellten Spektren geschätzt
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ringerer Ausgangsleistung von 10 dBm die höchste Reichweite und Genauigkeit.
Nach [Wie03] wurde mit [WGH+10] im Jahr 2010 ein weiteres SILO-basiertes Ra-
darsystem veröffentlicht. Aufgrund geringer Ausgangsleistung von 5 dBm, wird in
dieser Arbeit nur eine maximale Distanz von 14 m bei höchster Präzision in dem
Frequenzbereich von 1,6 cm erreicht. Mit der Arbeit von [GWM+12] wird eine
vertikale Distanzmessung zur Bestimmung der Veränderung der Eisdicke in der
Antarktis durchgeführt. Die Arbeit von [WWEV12] dient der Positionsbestim-
mung in Gebäuden mit einem Ultra-Breitband (UWB)-Ansatz. Beide Primärra-
dare arbeiten nicht in einem ISM-Frequenzband und können dementsprechend hö-
here Bandbreiten und Ausgangsleistungen nutzen. Mit der höchsten verwendeten
Ausgangsleistung von 30 dBm wird eine maximale Distanz von 156 m erreicht. In
der aktuellsten Arbeit auf dem Gebiet der SILO-basierten FMCW-Radarsysteme
wurde mit [Str14] im 34 GHz Frequenzband eine maximale Distanz von 100 m
bei höchster Genauigkeit und Präzision erreicht. Die Arbeit von [Jor15] dient
der Positionierung von Ersthelfern in Notsituationen. Damit wird im gleichen
Frequenzband wie die vorliegende Arbeit eine doppelte so große Reichweite bei
etwas höherer Ausgangsleistung erreicht. Das System ist geringfügig genauer und
präziser. Anhand der Tabelle wird deutlich, dass im Bereich der SILO-basierten
Radarsysteme keine Arbeiten im vergleichbaren Frequenzband vorhanden sind.
Im Vergleich mit den entsprechend technologisch ähnlichen Arbeiten [WGH+10]
und [Str14] wird die höchste Distanz bei vertretbarer Genauigkeit und Präzision
erreicht. Der geringe Unterschied in der Reichweite zu [Str14] ist aufgrund des
Einsatzes einer WLAN-Stabantenne im Vergleich zu einer Hornantenne bei dem
34 GHz-System vertretbar. Technologische Grenzen werden durch [Jor15] aufge-
zeigt, sodass eine Reichweite von 250 m erzielt werden kann. Zusammenfassend
kann die Aussage getroffen werden, dass hiermit zum ersten Mal ein FMCW-
Sekundärradarsystem bei einer Frequenz von 2,45 GHz insbesondere mit einem
Common-Base Colpitts-Oszillator veröffentlicht wurde. Durch eine Steigerung der
Ausgangsleistung und dem Einsatz von Richtantennen ist eine höhere Reichweite
zu erwarten. Eine Verringerung der Rampendauer führt zu einer höheren Genau-
igkeit. Die vorliegende Arbeit erweitert somit den Stand der Technik und dient
zukünftigen Arbeiten als sehr gute Referenz für den Entwurf eines 2,45 GHz Ra-











Tabelle 6.4: Vergleich mit dem Stand der Technik von FMCW-Distanzmesssystemen
Kenngröße Einheit [RGV08] [WGH+10] [GWM+12] [WWEV12] [Str14] [Jor15]
Radarsystem mit
CC-SILO CBC-SILO
Mittenfrequenz GHz 5,8 5,8 5 7,5 34,45 2,45 2,45 2,45
Bandbreite MHz 150 150 6 1 500 100 100 100
Rampendauer ms 1 0,65 k. A. k. A. 1 1,66 10 10
Ausgangsleistung dBm 10 5 30 k. A. 7,5 20 14 14
FMCW-Prinzip sek. sek. prim. prim. sek. sek. sek. sek.
SILO-Prinzip nein ja nein nein ja nein ja ja
Messbereich m 5-550 4-14 31-156 2-33 45-100 245 5-110 5-120
mittlerer Fehler cm k. A. k. A. k. A. < 20 k. A. k. A. 8 12
Genauigkeit cm 4 31 3,75 < 10 1,9 8,2 44 53





In der vorliegenden Arbeit wurde zu Beginn der wissenschaftliche Rahmen des
zu entwerfenden Radarsystems sowie das Forschungsprojekt, innerhalb dessen die
Entwicklung erfolgte, beschrieben. Um den Leser der Arbeit mit der Thematik
vertraut zu machen, wurden anschließend die Grundlagen der Radartechnik, be-
ginnend mit einer abstrakten Klassifikation, einer Übersicht möglicher zu verwen-
dender Frequenzbänder sowie Messverfahren erläutert. Für ein besseres Verständ-
nis der Funktionalität eines Radarsystems wurden sowohl für ein grundlegendes
Primärradar als auch für ein SILO-basiertes FMCW-Radar die Signale des Sen-
ders und Empfängers sowie im Basisband beschrieben. Die für die Funktionalität
des SILO-Radars notwendige Phasenkohärenz sowie Abhängigkeit von der Injek-
tionsleistung eines SILO wurde dem Leser ebenfalls verständlich präsentiert.
Ein wesentlicher Aspekt für eine hohe erreichbare Reichweite in einem FMCW-
Radarsystem ist die eingangsbezogene Rauschleistung des geschalteten Oszilla-
tors. Es wurde gezeigt, dass, aufgrund von Temperaturunterschieden in einem
kreuzgekoppelten Differenzpaar, unterschiedlichen Größen der Transistoren so-
wie nicht ideal-symmetrischem Layout, ein Gleichtaktsignal von der geschalteten
Stromquelle den Resonator beeinflusst. Dabei wurde hinsichtlich möglicher Ur-
sachen eine Untersuchung auf die Auswirkung hinsichtlich der Phasenkohärenz
durchgeführt. Es zeigte sich, dass durch die Verwendung einer Filterkapazität
an der Basis des Transistors der Fußpunktstromquelle die Phasenkohärenz eines
geschalteten Oszillators für kleine Injektionsleistung deutlich verbessert werden
kann.
Da das entworfene Radarsystem in Gegenwart von Geräten, welche im Fre-
quenzbereich von WLAN, UMTS, GSM oder kommerziellen 868 MHz FSK-Send-
ern betrieben werden, wurde eine entsprechende Untersuchung der Auswirkung
dieser Störsignale auf die Fähigkeit zur Distanzmessung des SILO-basierten Ra-
darsystems durchgeführt. Als Störsignale wurden Eintonsinussignale bei den Band-
mittenfrequenzen 868 MHz, 2,45 GHz, 5,8 GHz sowie 24 GHz verwendet. Für die
Untersuchung war die Berechnung der resultierenden Startphase, welche von der
Distanz und der Sendeleistung des Störsignals abhängig ist, entscheidend. Anhand
der berechneten resultierenden Startphase konnte die Reflektorantwort und somit
letztendlich die Distanz zwischen Basisstation und aktivem Reflektor berechnet
werden. Aus diesen Ergebnissen wurde der Signal-Rauschabstand des zu messen-
den Signals im Basisband als Kriterium für den Einfluss eines Störsignals auf die
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Distanzmessung bestimmt. Die Untersuchungen wurden für eine Ausgangsleistung
der Basisstation von 14 dBm sowie 20 dBm durchgeführt. Anhand der Ergebnisse
wurde deutlich, dass ein SILO-betriebenes Radarsystem vorzugsweise in einem
Frequenzband ohne angrenzende Störsignale betrieben werden sollte. Unter Be-
rücksichtigung der nutzbaren ISM-Frequenzbänder steht dementsprechend für ein
störfreies Radarsystem das 24 GHz-Frequenzband zur Verfügung.
Weiterhin wurde die in [Str14] dargestellte Reichweiten-Schätzung überarbeitet
und anhand der Radareigenschaft als Sekundärradar eingeschränkt. Limitierend
auf die Reichweite des FMCW-Radars wirkt einerseits die Ausgangsleistung der
Basisstation sowie die eingangsbezogene Rauschleistung des aktiven Reflektors.
Demzufolge wurden über diese Randbedingungen eine Reichweitenschätzung in
Abhängigkeit von der Resonatorgüte vorgenommen. Beispielsweise erhält man
bei einer Resonatorgüte von 6 sowie einer Ausgangsleistung der Basisstation von
14 dBm nur unter Berücksichtigung der Freifelddämpfung idealerweise eine Reich-
weite von ungefähr 600 m.
Im Hauptteil der Arbeit wurde der Entwurf des kompletten FMCW-Radar-
systems vorgestellt. Dabei wurden zunächst zwei verschiedene geschaltete Oszil-
latoren mit der bisher höchsten veröffentlichen Ausgangsleistung von 12, 3 bzw.
12,6 dBm sowie einer eingangsbezogenen Rauschleistung von −79 dBm entworfen.
Darüber hinaus wurde eine neuartige Phasenregelschleife zur Frequenzregelung
der Resonanzfrequenz des SILO mit einem Phasenrauschen von −103 dBc/Hz
entworfen. Die entworfene integrierte Schaltung umfasst auch eine Phasenregel-
schleife für das Modulationssignal sowie eine Schaltung zur Einstellung des Tast-
verhältnisses. Neben dem integrierten SILO wurde die Basisstation aus diskreten
sowie integrierten Bauelementen entworfen und beide als Prototypen in einem
Gehäuse montiert. Für ein funktionierendes Gesamtsystem wurde zusätzlich die
verwendete Software sowohl für den aktiven Reflektor als auch zur Bestimmung
der Distanz aus dem Frequenzspektrum auf einem FPGA entworfen. Das auf dem
kreuzgekoppelten- sowie Common-Base Colpitts-Oszillator basierende Radarsys-
tem ist nach dem Kenntnisstand des Autors das erste bei 2,45 GHz veröffentlichte
System. Mit einer gemessenen Reichweite von maximal 120 m und einer Genauig-
keit von 33 cm erfüllt das entworfene System die Genauigkeitsanforderungen des
Projektes und ist im Vergleich zu den weiteren veröffentlichten Arbeiten hinsicht-




Mit zunehmender Skalierung der Resonanzfrequenz des SILO wird es schwieriger
eine sich verkleinernde Transformationskapazität technologisch zu fertigen. Bei-
spielsweise beträgt die Kapazität, um ein Impedanz-Transformationsverhältnis
von vT = 3 bei einer Frequenz von 200 GHz zu erreichen, nur 9 fF. Dementspre-
chend ist ein phasenkohärentes Verhalten bei Einspeisung des Injektionssignals
über eine Verstärkerschaltung nicht am Resonator zu untersuchen.
Weiterhin ist aufgrund einer weiteren Optimierung des Resonators die in [Str14]
vorgestellte Abtasttheorie hinsichtlich des Rauschens der aktiven Bauelemente
zu erweitern. Um eine hohe Sensitivität und eine hohe Ausgangsleistung des ge-
schalteten Oszillators unabhängig von der Antennenimpedanz zu erzielen, ist eine
Ringstruktur mit zeitlicher Steuerung der einzelnen Teilschaltungen notwendig.
Diese Struktur besteht aus einem sehr sensitiven LNA, einem PA mit lastunab-
hängiger Ausgangsleistung sowie einem Oszillator als SILO.
Zusätzlich ist eine vollständige Integration der Komponenten der Basisstation
sowie ein Entwurf der Basisstation und des aktiven Reflektors in einem Frequenz-
band ohne Störsignale in Betracht zu ziehen.
Für die vollständige Realisierung des Personenortungssystems ist zusätzlich die
Entwicklung von Algorithmen zur Triangulation und deren Verifikation mit Dis-








Die Rechteckfunktion rect(t) wird in dieser Arbeit zur Begrenzung von Signalen











für |t| = 1
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G(f) ∗ δ (f − a) =G(f − a)
(A.2)
Spaltfunktion









F {a · g(t) + b · h(t)} = a · F {g(t)} + b · F {h(t)}
F {g(t) · h(t)} = F {g(t)} ∗ F {h(t)}










































(a) Oberseite mit Microcontrol-
ler
(b) Unterseite mit FSK-Modul
Abbildung A.1: Steuer- und Kommunikationsplatine (5 cm x 5 cm)
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(a) Oberseite (b) Unterseite
Abbildung A.2: Batterieplatine (5 cm x 5 cm)
(a) Patchantenne (b) Leiterplattenaufbaus
Abbildung A.3: Prototyp der Patchantenne sowie des Leiterplattenaufbaus des
aktiven Reflektors (5 cm x 5 cm x 4 cm)
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(a) Aktiver Reflektor (b) Basisstation
Abbildung A.4: Prototyp des aktiven Reflektors (11 cm x 8 cm x 6 cm) und der
Basisstation (22 cm x 14 cm x 9 cm) im Gehäuse
(a) Ohne Flügel (b) Mit Flügel
Abbildung A.5: Fotoaufnahmen des UAV
(a) Gesamter Flügel (b) Detail Patchantenne
Abbildung A.6: Patchantennen der Basisstation im Flügel des UAV
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(a) Position (b) Montage
Abbildung A.7: Fotoaufnahmen der Position und Montage der Basisstation im
UAV
(a) Datenübergabe mit Hyperterminal (b) Position des UAV in Google Earth
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ADC Analog Digital Converter,
Analog-Digital-Konverter
BiCMOS Halbleitertechnologie, in der sowohl Bipolar-
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CMOS Complementary Metal Oxide Semiconductor,
Bezeichnung für eine Halbleitertechnologie
in der sowohl p-Kanal- als auch n-Kanal-
Feldeffekttransistoren gefertigt werden können




DFT Discrete Fourier Transform,
Diskrete Fouriertransformation






FFT Fast Fourier Transform,
Schnelle Fourier-Transformation
FMCW Frequency Modulated Continuous Wave Radar,
Frequenzmoduliertes Dauerstrichradar
FPGA Field-Programmable Gate Array,












ISM Industrial, Scientific, Medical,
Industriell, Naturwissenschaftlich, Medizinisch
JTAG Joint Test Action Group,
Synonym für den IEEE-Standard 1149.1
LNA Low Noise Amplifier,
Rauscharmer Verstärker
LTE Long Term Evolution,
Mobilfunkstandard der vierten Generation
MMD Multi Modulus Divider,
Multi-Modulus-Teiler
MOS Metal Oxide Semiconductor, Metall-Oxid-Halbleiter,
Bezeichnung für einen Feldeffekttransistor









RADAR Radio Aircraft Detection and Ranging,
funkbasierte Flugzeugortung und -abstandsmessung


















UAV Unmanned Aerial Vehicle,
Unbemanntes Flugobjekt
UART Universal Asynchronous Receiver Transmitter,
Digitale serielle Schnittstelle
UMTS Universal Mobile Telecommunications System,
Mobilfunkstandard der dritten Generation
USB Universal Serial Bus,
universeller serieller Bus
UWB Ultra-Wide-Band, Breitband
VCO Voltage Controlled Oscillator,
Spannungsgesteuerter Oszillator
VGA Variable Gain Amplifier,
verstellbarer Verstärker













C0 Summe der parasitären Kapazitäten am Resonator





CS Koppelkapazität zur DC-Entkopplung
CT Transformationskapazität
CT,p Umrechnung der Serientransformationskapazität
in eine Parallelersatzschaltung
CV Varaktorkapazität (Parallelersatzschaltung)
d Entfernung zwischen Basisstation und Messobjekt
d0 Abstand zwischen Basisstation und Messobjekt
(Referenzmessung)
dm Abstand zwischen Basisstation und Messobjekt
(FMCW-Radarsystem)
dmax maximal möglicher messbare Distanz
∆dMP,grenz Auflösungsgrenze für Multipfade
f Frequenz
FRAC Fractional-Wert eines Frequenzteilers
FRACINT Addierter Integer und Fractional-Wert
eines Frequenzteilers
∆f Frequenzauflösung einer PLL





fdiv Geteiltes und rückgekoppeltes Signal in einer PLL
fg Grenzfrequenz eines Filters
finj Injektionsfrequenz
FL,d Freiraumdämpfung für Entfernung d
in Sekundärradarsystemen
FL,2d Freiraumdämpfung für Entfernung d
in Primärradarsystemen
fmod Frequenz des Phasenabtasttaktes,
Modulationsfrequenz
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fosc Resonanzfrequenz des geschalteten Oszillators
∆fosc Frequenzunterschied aufgrund Drift der
Resonanzfrequenz des geschalteten Oszillators
fpre Geteiltes HF-Signal in einem Frequenzteiler
fref Referenzsignal in einer PLL
fRF HF-Signal am Ausgang des Oszillators in einer PLL
fs Abtastfrequenz des Basisbandsignals
GA Antennengewinn
GLNA Leistungsverstärkung des rauscharmen Verstärkers
GMX Leistungsverstärkung eines Mischers
gm Steilheit eines Bipolartransistors
(Kleinsignalparameter)
I Strom, allgemein
i(t) Strom im Zeitbereich
INT Integer-Wert eines Frequenzteilers
I0 Arbeitspunktstrom einer Fußpunktstromquelle
IC Kollektorstrom eines Bipolartransistors im Arbeitspunkt
ICC DC-Strom in Schaltungen mit Bipolartransistoren
ICP Ausgangsstrom der Ladungspumpe
IB Basisstrom eines Bipolartransistors im Arbeitspunkt
IE Emitterstrom eines Bipolartransistors im Arbeitspunkt
Iref Referenzstrom eines Stromspiegels
k Rückkoppelfaktor
K Anzahl der Einzelmessungen einer Distanzmessung
k Boltzmannkonstante, 1, 38 · 10−23 J/V
kL Koppelfaktor einer symmetrischen
planaren Spulenanordnung
KVCO Steilheit des VCO in MHz/V
Lφ Einseitenband-Phasenrauschen einer PLL
LT Serieninduktivität einer Spule
M Anzahl der Messpositionen einer Distanzmessung
n Entdämpfungsfaktor oder beliebige ganze Zahl
N Teilerverhältnis des MMD
Nmin Minimales Teilerverhältnis des MMD
Nmax Maximales Teilerverhältnis des MMD
NF Rauschzahl
NFFT Anzahl der Abtastpunkte bei der Berechnung der FFT
P Leistung, allgemein
PDC Verlustleistung
Pi,N Eingangsbezogene Rauschleistung des SILO
Pinj HF-Leistung des Injektionssignals
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Abkürzungen und Symbole
Pmin Sensitivität der Basisstation
PN effektive Rauschleistung des Verlustwiderstandes
des Parallelresonanzkreises über dessen Bandbreite
PSO Spektrale Ausgangsleistung des SILO
Po,N Maximale phasenkohärente Ausgangsleistung des SILO
(Spitzenwert der Einhüllenden im Spektrum)
q Elementarladung, 1, 602 · 10−19 C
QC,V Qüte des Varaktors
QL,T Güte einer Spule
QRLC Güte des Parallelresonanzkreises
r Absoluter Messfehler der Distanzmessung
r Mittelwert des absoluten Fehlers
rmax Maximaler Distanzmessfehler einer Einzelmessung
RB Widerstand zur Arbeitspunkteinstellung
RCV Bias-Widerstand des Varaktors
RL Serienwiderstand einer Spule
Rres,p äquivalenter Parallelverlustwiderstand am Parallel-
resonanzkreis
RRLC Parallelwiderstand des Parallelresonanzkreises
Rs Widerstand der Injektionsquelle
RV Effektiver Parallelwiderstand des Varaktors
S S-Parameter
sLO Zeitsignal des lokalen Oszillators in der Basisstation
sBS,RX empfangenes Zeitsignal an der Basisstation




tf Ausschaltverzögerung eines Oszillators
Tmod Periodendauer des Phasenabtasttaktes
tn Abtastzeitpunkt des geschalteten Oszillators
Ton Pulsweite des Phasenabtasttaktes
tr Anschwingzeit eines Oszillators
Tr Dauer der Frequenzrampe eines
FMCW-Radarsignals
Ts Periodendauer der Abtastung
U Spannung, allgemein
u(t) Spannung im Zeitbereich
Û Amplitude einer sinusförmigen Spannung
im Zeitbereich
U(f) Spannung im Frequenzbereich
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(Fouriertransformation)
U(f+) Spannung im Frequenzbereich
(Fouriertransformation, nur f > 0)
Ua Signal in Schaltung zur Einstellung des
Tastverhältnis nach Komparator
UB Arbeitspunktspannung an der Basis eines
Bipolartransistors bezogen auf Masse
UBA Bandabstandsspannung, 1,12 V
UBB,fmod Basisbandsignalspannung bei der
ersten Harmonischen
der Modulationsfrequenz
UCC Versorgungsspannung einer analogen Schaltung
UDN Ausgangssignal des PFD
UDD Versorgungsspannung einer digitalen Schaltung
UG Potential am Gate eines Feldeffekttransistors
UN,Rs Effektivwert der Rauschspannung
UNW Potential der n-Wanne
Uoff Offset-Spannung
UT Temperaturspannung
UUP Ausgangssignal des PFD
UCT RL,1 Steuerspannung eines Varaktors
UCT RL,2 Steuerspannung eines Varaktors





x0 Wahrer Messwert einer Distanzmessung
xm Gemessene Position einer Distanzmessung
xm Mittelwert der Messwerte eine Messreihe
xT,i Exponent zur Berechnung der Temperaturabhängigkeit
des Sättigungssperrstromes xT,i ≈ 3 [ST08]
Y komplexe Admittanz im Frequenzbereich
Y AS komplexe Eingangsadmittanz der aktiven Stufe
eines einstufigen Oszillators








λ Formelzeichen für die Wellenlänge
µ Rampengradient
σg Genauigkeit einer Messung
σg mittlere Genauigkeit innerhalb einer Messreihe
σp Präzision einer Messung (Wiederholgenauigkeit)
σp mittlere Präzision innerhalb einer Messreihe
τ Signallaufzeit von Sender zu Empfänger
in einem Radarsystem
φ Phase eines sinusförmigen Signals, allgemein
φfilt Phasenterm bei FMCW Basisband-Signal
φn Phase des Injektionssignals zum Abtastzeitpunkt
φosc Phase des Oszillationssignals im
eingeschwungenen Zustand
φR Phasenreserve einer PLL
ω Kreisfrequenz,



















i Index (beliebige natürliche Zahl)
inj Injection-Signal, Injektionssignal
IS Interfering-Signal, Störsignal
k Index (beliebige natürliche Zahl)
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LO Local Oscillator, Signal auf Zwischenfrequenz
n Negativer Abgriff eines Differenzsignals




mix Mixed Signal, gemischtes Signal
mod Modulation, Modulationssignal
MX Mixer, Mischer
RX Receiver, Empfänger bzw. Empfangssignal
RS Resulting-Signal, Resultierendes Signal
SO Ausgangssignal des geschalteten Oszillators
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50 Ω Impedanz), fosc = 2,45 GHz, finj = 2,44 GHz, fmod = 10 MHz,
Tonfmod = 50 % und ∆f = 1,3 kHz . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23
3.5 Leistungsspektrum des SILO von USO(f+) basierend auf der nu-
merischen Lösung von Gleichung 3.3 unter Berücksichtigung von
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